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摘要 

开关电源具有效率高，重量轻，稳压范围宽等优点，在通讯电源领域获得了广泛的应用。目前

常用的通讯电源方案由前级功率因数校正（PFC）和后级 DC/DC 两级构成，本文主要研究前级 PFC。 

BCM 图腾柱 Boost PFC 拓扑主电路简单，导通损耗小，易于实现软开关，在高效高功率密度通

讯电源场合变得流行。但是，较高的电感电流峰值需要大体积的差模滤波器。交错并联技术能显著

减小输入、输出电流纹波，从而减小滤波器和输出电容的体积。同时，通过适当的控制方法能显著

提升轻载效率。但是变化的开关频率给交错并联带来了巨大的挑战。 

本文研究高效高功率密度 BCM 图腾柱 Boost PFC 的设计。详细分析了 BCM 的控制方法，过零

点检测方式和交错并联的实现方法。此外，在图腾柱中，MOSFET 体二极管作为续流二极管存在严

重的反向恢复，导致理想 BCM 计算方法与实验结果存在显著误差。本文基于反向恢复的斜坡过程分

析方法，给出器件反向恢复系数的测量方法，提出考虑反向恢复的 BCM 图腾柱 Boost PFC 精确解

析方法。根据该方法研制了一台 600W 的高效高功率密度 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机，并验证了该

方法的准确性。 

关键词：图腾柱 Boost PFC，临界导通模式，交错并联，反向恢复 
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Abstract 

With the advantages of high efficiency, light weight and wide regulated range, 

switching mode power supply is widely used in the field of communication power supply. 

At present, the popular scheme is generally composed of the front stage power factor 

correction (PFC) and the rear stage DC / DC. This paper focuses on the PFC stage. 

The boundary conduction mode totem-pole boost power factor correction topology is 

becoming popular in high efficiency and high power density communication power supply 

because of its advantages of less devices, low conduction losses and soft switching. 

However, the high inductance current peak value needs a huge different mode EMI filter. 

The input and output current can be significantly reduced by interleaving two boost 

PFC converters. Therefore, the DM EMI filter and output capacitance can be reduced, 

too. Another benefit of interleaving is that the efficiency at light load can be 

increased by employing phase shedding. However, since the switching frequency is 

variable, the synchronization of interleaved BCM boost PFC converters presents a 

challenging task. 

The design of high efficiency and high power density BCM totem pole boost PFC is 

this paper’s research object. There are analysis of control method, zero crossing 

detection and interleaving. In totem pole PFC, the MOSFET body diode is the freewheeling 

diode, which has a serve reverse recovery. And it will affect the accuracy of 

calculation result. In this paper, based on the reverse recovery slop process analysis 

method, the measurement method of the device’s reverse recovery coefficient is given. 

An accurate analytical method of BCM totem pole Boost PFC considering reverse recovery 

is proposed. According to the method, a 600W high efficiency high power density BCM 

totem pole Boost PFC prototype was developed and the accuracy of the method was verified. 

Key words: Totem-pole Boost PFC, Boundary Conduction Mode, Interleaving, Reverse 

Recovery 
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1 绪论 

1.1 功率因数校正技术概述 

在各种工业或家用场景中，将市电交流电转换成直流电是一种常见的 AC/DC 变换需求。早期

AC/DC 变换通常采用如图 1-1 所示的全桥整流电路。当交流输入瞬时电压较低时，整流桥关断，负

载供电由母线电容 Cbus提供；随着交流输入瞬时电压提高至输出电压，整流桥导通，交流电源给负

载供电，同时向母线电容充电。因此，输入电流在整流桥导通时会出现较大的脉冲，如图 1-2 所

示。 

 

 
图 1-1 全桥整流电路 图 1-2 全桥整流电路关键波形 

大量的采用全桥整流电路会给电网引入严重的谐波，一方面造成电网的谐波污染，另一方面会

产生二次效应，使电网电压也产生畸变。电网中的谐波通过电场或磁场耦合会对通讯线路造成干扰；

同时也会影响常规测量仪器的测量精度；严重时，甚至会造成电路鼓噪，设备损耗。 

上世纪八十年代以来，电网谐波污染问题引起人们的重视。为了保证电网的供电质量，提高电

网的可靠性，国际电工委员会（International Electrotechnical Commission, IEC）、美国电气

和电子工程师协会（Institute of Electrical and Electronics Engineers, IEEE）和欧洲电工

技术标准委员会（European Committee for Electrotechnical Standardization, CENELEC）都对

谐波制定了相应的标准。目前，国际上普遍强制执行 IEC61000-3-2 标准。 

1.1.1 功率因数的概念 

功率因数（Power Factor, PFC）是指有功功率 P和视在功率 S的比值，即 

 PF =
𝑃

𝑆
 (1-1) 

为简单起见，首先考虑输入电压和电流都是正弦情况的功率因数计算。假设输入电压和输入电

Cbus RL

D1 D2

D3 D4

vin

iin

vo

viniin

vo

t0
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流分别为 

 𝑣𝑖𝑛 = √2𝑉𝑟𝑚𝑠 sin(𝜔𝑡 + 𝜑𝑣) (1-2) 

 𝑖𝑖𝑛 = √2𝐼𝑟𝑚𝑠 sin(𝜔𝑡 + 𝜑𝑖) (1-3) 

则，相应的瞬时功率就是 

 p = 𝑣𝑖𝑛𝑖𝑖𝑛 (1-4) 

有功功率就是指瞬时功率在一个开关周期内的平均值，即 

 P =
1

𝑇
∫ 𝑝𝑑𝑡
𝑇

0
= 𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 cos(𝜑𝑣 − 𝜑𝑖) (1-5) 

视在功率是指输入电压有效值和输入电流有效值的乘积，即 

 S = 𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 (1-6) 

需要注意的是，为了和有功功率区别，视在功率的单位为伏安（V·A）。 

因此，对于输入电压和电流都是正弦的情况，功率因数为 

 PF =
𝑃

𝑆
=

𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠 cos(𝜑𝑣−𝜑𝑖)

𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠
= cos(𝜑𝑣 − 𝜑𝑖) (1-7) 

但是在实际工程应用中，输入电流往往不是正弦。对于周期为 T（ω=2π/T）的输入电流可以

表示成一系列正弦函数相加的形式（不考虑直流分量）。 

 𝑖𝑖𝑛 = ∑ √2𝐼𝑟𝑚𝑠(𝑛) sin[𝑛𝜔𝑡 + 𝜑𝑖(𝑛)]
∞
𝑛=1  (1-8) 

其中 Irms(n)表示输入电流 n次谐波的有效值，输入电流的有效值为 

 𝐼𝑟𝑚𝑠 = √∑ 𝐼𝑟𝑚𝑠(𝑛)
2∞

𝑛=1  (1-9) 

由于高次谐波在一个周期内的平均功率为 0，所以对于输入电流非正弦的功率因数为 

 PF =
𝑃

𝑆
=

𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠(1)cos[𝜑𝑣−𝜑𝑖(1)]

𝑉𝑟𝑚𝑠𝐼𝑟𝑚𝑠
=

𝐼𝑟𝑚𝑠(1)

𝐼𝑟𝑚𝑠
cos[𝜑𝑣 −𝜑𝑖(1)] (1-10) 

定义畸变因数为： 

 𝑘𝑑 =
𝐼𝑟𝑚𝑠(1)

𝐼𝑟𝑚𝑠
 (1-11) 

定义相移因数为： 

 𝑘𝑎 = cos[𝜑𝑣 −𝜑𝑖(1)] (1-12) 

所以这种情况下的功率因数为 

 PF = 𝑘𝑑𝑘𝑎 (1-13) 

因为，总谐波失真度（Total Harmonic Distortion, THD）为： 

 THD =
1

𝐼𝑟𝑚𝑠(𝑛)
√∑ 𝐼𝑟𝑚𝑠(𝑛)2

∞
𝑛=2  (1-14) 

所以畸变因数 kd和总谐波失真度 THD 满足： 

 𝑘𝑑 =
1

√1+𝑇𝐻𝐷2
 (1-15) 

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 1 绪论 

3 
 

1.1.2 功率因数校正技术的分类 

功率因数校正技术有多种分类方法，根据电网的供电可以分为单相 PFC 技术和三相 PFC 技术；

根据有无有源器件可以分为无源 PFC 技术和有源 PFC 技术；根据电路拓扑可以分为 Boost 型 PFC，

Buck 型 PFC，Buck-Boost 型 PFC，Flyback 型 PFC 等。 

无源 PFC 技术实现简单，但校正效果有限。有源 PFC 技术随着电力电子技术发展进步迅速，成

为常用的功率因数校正技术。下面就 Boost 型有源校正技术作简单的介绍。 

1.1.2.1 有桥功率因数校正拓扑 

图 1-3 是传统有桥 Boost PFC 变流器，这是最传统最成熟的 Boost 型有源校正拓扑[1]。它由

一个整流桥和一个 Boost 电路构成。通过整流桥将交流输入电压正负半波进行整流，获得馒头波信

号。再将馒头波经过 Boost 稳在固定输出电压。该拓扑具有功率因数高，主电路简单，控制成熟的

优点。目前在工业界有广泛的应用。 

 

图 1-3 传统有桥 Boost PFC 拓扑 

由于在任意时刻，电流都会流经整流桥中的 2 个二极管（D1 和 D4，或者 D2 和 D3）和 Boost

电路中的一个开关管（S 或者 D5），因此该拓扑的导通损耗严重。为了提高效率，提出了各种无桥

功率因数校正拓扑。 

1.1.2.2 无桥功率因数校正拓扑 

（一）基本无桥 Boost PFC 拓扑 

最早提出的基本无桥 Boost PFC 如所示[2]。为方便说明，规定输入交流电 AC 的正半周为上正

下负，负半周为上负下正，电感电流从左往右流为正方向，从右往左流为负方向，下同。 

当正半周时，MOSFET S2 始终导通，二极管 D2 始终断开，电路等效成 Boost 电路，其中 MOSFET 

S1 相当于 Boost 电路中的主开关管，二极管 D1 相当于续流二极管。当 MOSFET S1 导通时，电源 AC

给电感 L储能，电感电流正向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET 

S1 关断时，二极管 D1 导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感电流减小。 

AC Cbus RL

L

D1 D2

D3 D4

S

D5
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当负半周时，MOSFET S1 始终导通，二极管 D1 始终断开，电路等效成 Boost 电路，其中 MOSFET 

S2 相当于 Boost 电路中的主开关管，二极管 D2 相当于续流二极管。当 MOSFET S2 导通时，电源 AC

给电感 L储能，电感电流负向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET 

S2 关断时，二极管 D2 导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感电流减小。 

根据以上分析可知，该拓扑在任意时刻，电流只会流经两个开关管（D1 和 S2，S1 和 S2 或者

D2 和 S1），因此该拓扑的导通损耗相比于传统有桥 Boost PFC 拓扑有显著减小。此外，该拓扑具有

主电路简单的优点。 

 

图 1-4 基本无桥 Boost PFC 拓扑 

但是，由于交流输入的下端和 D2，S2 的交点连接，会带来严重的共模干扰。在正半周时，MOSFET 

S2 始终导通，该点电位始终为 0。但是负半周时，MOSFET S2 以开关频率动作，当 S2 管导通时，

该点电位为 0，当 S2 管关断时，D2 导通，该点电位为输出电压，因此该点产生了幅度为输出电压，

频率为开关频率的 dv/dt，直接给交流输入电源带来严重的共模干扰。 

（二）带双向开关的 H-PFC 拓扑 

为了解决基本无桥 Boost PFC 拓扑共模干扰严重的问题，提出了各种改进的无桥 Boost PFC 拓

扑。图 1-5 所示是一种带双向开关的 H-PFC 拓扑
[3]
。其中 MOSFET S1 和 S2 作为一个整体同时开通

或者同时关断构成双向开关。 

 

图 1-5 带双向开关的 H-PFC 拓扑 

在正半周时，二极管 D2 和 D3 始终断开，MOSFET S1 和 S2 相当于 Boost 电路中的主开关管，

二极管 D1 和 D4 相当于 Boost 电路中的续流二极管。当 MOSFET S1 和 S2 导通时，电源 AC 给电感 L

储能，电感电流正向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET S1 和

S2 关断时，二极管 D1 和 D4 导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感电流

AC

S1 S2

Cbus RL

D1 D2
L

AC

D1 D2

D3 D4

S1 S2 Cbus RL

L
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减小。 

在负半周时，二极管 D1 和 D4 始终断开，MOSFET S1 和 S2 相当于 Boost 电路中的主开关管，

二极管 D2 和 D3 相当于 Boost 电路中的续流二极管。当 MOSFET S1 和 S2 导通时，电源 AC 给电感 L

储能，电感电流负向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET S1 和

S2 关断时，二极管 D2 和 D3 导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感电流

减小。 

根据以上分析可知，该拓扑在任意时刻，电流同样只会流经两个开关管（D1 和 D4，S1 和 S2 或

者 D2 和 D3），因此该拓扑的导通损耗相比于传统有桥 Boost PFC 拓扑有显著减小。 

同时，该电路的共模性能相对于基本无桥 Boost PFC 而言有所提高。交流输入的下端和 D2，

D4 的交点连接，会带来严重的共模干扰。当 MOSFET S1 和 S2 导通，D2 和 D4 断开，该点电位为输

出电压一半。当 MOSFET S1 和 S2 断开，在正半周时，D4 导通，该点电位为 0；在负半周时，D2 导

通，该点电位为输出电压，因此该点产生了幅度为输出电压一半，频率为开关频率的 dv/dt，相比

于基本无桥 Boost PFC，共模干扰从幅度上减小了一半。 

但是，相比于基本无桥 Boost PFC 拓扑，带双向开关的 H-PFC 拓扑主电路半导体开关器件数量

增加，带来了成本的增大。此外，双向开关 MOSFET S1 和 S2 的驱动比较困难。 

（三）双路 Boost PFC 拓扑 

图 1-6 所示是一种双路 Boost PFC 拓扑[4]。正半周时，二极管 D3 始终关断，二极管 D4 始终导

通，电感 L1，二极管 D1 和 MOSFET S1 构成 Boost 电路，其中 MOSFET S1 相当于 Boost 电路中的主

开关管，二极管 D1 相当于 Boost 电路中的续流二极管。当 MOSFET S1 导通时，电源 AC 给电感 L1

储能，电感 L1 电流正向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET S1

关断时，二极管 D1 导通，电源 AC 和电感 L1 一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感 L1 电流减

小。 

 

图 1-6 双路 Boost PFC 拓扑 

负半周时，二极管 D3 始终导通，二极管 D4 始终关断，电感 L2，二极管 D2 和 MOSFET S2 构成

Boost 电路，其中 MOSFET S2 相当于 Boost 电路中的主开关管，二极管 D2 相当于 Boost 电路中的

AC

S1 S2

D1 D2

D3 D4

L1

L2
Cbus RL
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续流二极管。当 MOSFET S2 导通时，电源 AC 给电感 L2 储能，电感 L2 电流正向并且数值上增大，

母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET S2 关断时，二极管 D2 导通，电源 AC 和电感

L2 一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感 L2 电流减小。 

相比于基本无桥 Boost PFC，由于交流电源和桥臂中点之间都存在 PFC 电感，因此共模性能更

好。此外，由于两个 MOSFET S1 和 S2 的源极都接地，驱动简单。 

但是该拓扑主电路半导体开关器件数量增加，也增加了一个 PFC 电感，带来了成本和体积的增

加。 

（四）图腾柱 Boost PFC 拓扑 

图 1-7 所示是图腾柱 Boost PFC 拓扑[5]。正半周时，二极管 D1 始终关断，二极管 D2 始终导

通，电感 L，MOSFET S1 的体二极管和 MOSFET S2 构成 Boost 电路，其中 MOSFET S2 相当于 Boost

电路中的主开关管，MOSFET S1 的体二极管相当于 Boost 电路中的续流二极管。当 MOSFET S2 导通

时，电源 AC 给电感 L 储能，电感 L 电流正向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输

出电压。当 MOSFET S2 关断时，MOSFET S1 的体二极管导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus

和负载 RL供电，电感 L电流减小。 

 

图 1-7 图腾柱 Boost PFC 拓扑 

负半周时，二极管 D1 始终导通，二极管 D2 始终关断，电感 L，MOSFET S1 和 MOSFET S2 的体

二极管构成 Boost 电路，其中 MOSFET S1 相当于 Boost 电路中的主开关管，MOSFET S2 的体二极管

相当于 Boost 电路中的续流二极管。当 MOSFET S1 导通时，电源 AC 给电感 L储能，电感 L电流负

向并且数值上增大，母线电容 Cbus给负载 RL放电维持输出电压。当 MOSFET S1 关断时，MOSFET S2

的体二极管导通，电源 AC 和电感 L一起给母线电容 Cbus和负载 RL供电，电感 L电流减小。 

根据以上分析可知，该拓扑在任意时刻，电流只会流经两个开关管（D2 和 S1 的体二极管，D2

和 S2，D1 和 S1，或者 D1 和 S2 的体二极管），因此该拓扑的导通损耗相比于传统有桥 Boost PFC

拓扑有显著减小。 

在共模干扰方面，交流输入的下端和 D1，D2 桥臂中点连接。在正半周时，D2 始终导通，该点

电位为 0。在负半周时，D1 始终导通，该点电位为输出电压，因此该点产生了幅度为输出电压，频

AC

S2 D2

Cbus RL

S1 D1
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率为工频的 dv/dt，相比于基本无桥 Boost PFC，共模干扰的频率有显著的减小。 

此外，该拓扑的主电路和基本无桥 Boost PFC 拓扑一样简单。虽然 S1 管需要浮地驱动，但是

通过自举供电的方式也能简单的解决。因此，该拓扑非常适合高功率密度的场合，本文选择图腾柱

Boost PFC 拓扑作为研究对象，符合当前电力电子的发展趋势。 

1.1.3 Boost PFC 电路工作模式 

根据以上分析，图腾柱 Boost PFC 在一个开关周期内等效于 Boost 电路。Boost 电路根据电感

电流的波形可以分为连续导通模式（CCM），临界导通模式（BCM）和断续导通模式（DCM）。连续导

通模式是指在一个开关周期内，电感电流始终有电流流过，并且电感电流最小值不为 0。断续导通

模式是指在一个开关周期内，电感电流有一段时间为 0。BCM 界于连续导通模式和断续导通模式之

间，指在一个开关周期内电感电流恰好减小到 0 后进入下一个开关周期。据此，图腾柱 Boost PFC

也可以分为这三种工作模式。 

 

图 1-8 连续导通模式电感电流波形 

连续导通模式的图腾柱 Boost PFC 在正半周的波形如图 1-8 所示，其优点在于电感电流纹波

小，功率因数高，开关频率固定，输入滤波器小。但是这种模式存在的问题在于电感值大，电感体

积不易做小。开关过程硬开关，导致开关损耗大。因此，连续导通模式通常用在中大功率场合。 

 

图 1-9 BCM 电感电流波形 

iavg(θ)
iL

ipk(θ)iavg(θ)

iL
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BCM 的图腾柱 Boost PFC 在正半周的波形如图 1-9 所示，其优点在于理论上能实现单位功率

因数，电感值相对较小，电感体积能做小。同时，该模式容易实现软开关。但是该模式存在开关频

率在工频周期内变化的问题，滤波器设计复杂。通常用在中小功率场合。 

断续导通模式的图腾柱 Boost PFC 在正半周的波形如图 1-10 所示，该模式的电感电流纹波最

大，功率因数较低，通常用在小功率场合。 

 

图 1-10 断续导通模式电感电流波形 

为了实现高功率密度的要求，需要提高开关频率，减小 PFC 电感，从而减小电感体积。但是开

关频率的提高会导致开关损耗增大，影响效率。而 BCM 能够实现软开关，减小开关损耗。因此，本

文选择 BCM 作为主要的工作模式。同时为了限制轻载时开关频率过高，导致开关损耗严重的问题，

采用断续导通模式限制开关频率。 

1.2 通讯电源现状 

在通讯技术快速发展的背景下，作为通讯系统的心脏，通讯电源也经历了快速的发展。通讯电

源是一种 AC/DC 变流器，将市电提供的交流电转换成通讯设备所需的 48V 直流电源。 

通讯电源的整流技术经过了几代的变革，从 20 世纪 50 年代末的饱和电抗器控制的稳压稳流

硒整流器；到 20 世纪 60 年代的硅二极管稳压稳流整流器；到 20 世纪 60 年代末 70 年代初稳压稳

流可控硅整流器；到 20 世纪 80 年代末开始的高频开关整流器。 

传统的晶闸管相控整流器工作频率低，要求变压器和滤波元件的体积大，重量大和耗能高，目

前已经被高频开关整流器逐渐取代。 

高频开关整流器通常有两部分构成，包括前级的功率因数校正电路和后级的 DC/DC 变换电路。

功率因数校正电路用于消除整流电路引起的谐波污染和减小无功损耗，提高功率因数，将电网交流

电转换成母线直流电压。DC/DC 变换电路由逆变和高频整流两部分组成，逆变部分将母线直流电压

转变为高频低压，高频整流部分将高频电压转变为通讯设备所需要的直流-48V 或-24V 电压。 

ipk(θ)

iavg(θ)

iL
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随着计算机控制技术、功率半导体技术和超大规模集成电路生产工艺的发展，高频开关整流器

越来越成熟。目前正朝着高频化、高效率、大功率、小型智能化、清洁环保的方向发展。 

分布式通讯技术的发展对通讯电源提出了分布式供电的要求，通讯电源出现了小型化的要求。

此外，由于通讯电源需要支付昂贵的后期维护人工成本，因此通讯电源也出现了智能化的要求，大

大提高了通讯电源设备的灵活性。 

随着工作频率的提高，通讯电源的无源元件体积大幅下降，显著减小了通讯电源的成本和体积。

由于通讯行业的快速发展，通讯电源的功率也不断增大以满足不断提高的通讯容量。 

为了保证通讯设备的不间断供电，通常需要一定的储能设备在电网断电时继续给通讯设备供

电。目前铅酸电池通常作为通讯电源领域的备用电池。但铅酸电池存在严重的污染问题，因此清洁

环保的储能设备将逐渐替代铅酸电池。 

1.3 本论文主要研究内容 

本文首先根据通讯电源领域高效和高功率密度的要求，对常见的功率因数校正拓扑和工作模

式进行分析，选择了 BCM 图腾柱 Boost PFC 变流器作为研究对象。基于工作原理分析，利用现有

BCM Boost PFC 商业控制芯片，搭建了低成本，高效，高功率密度 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机。 

由于 BCM Boost PFC 的电感电流峰值至少是平均值得 2倍以上，需要较大的差模 EMI 滤波器。

因此，利用交错并联技术显著减小输入、输出电流纹波。基于对 BCM 时交错并联技术的分析，设计

了两相交错的 BCM 图腾柱 Boost PFC 变换器。 

此外，图腾柱 Boost PFC 采用 MOSFET 体二极管作为 Boost 续流二极管，随着开关频率提高，

体二极管严重的反向恢复会导致当前对 BCM Boost PFC 的模态分析和计算和实验结果存在显著的

误差。为了指导 BCM 图腾柱 Boost PFC 的电路设计，提出了精确的设计方法。 

第一章回顾了论文的研究背景和国内外研究现状，明确了本论文的研究内容。对各种功率因数

校正拓扑和 Boost PFC 的工作模式进行比较，针对当前研究内容选择了 BCM 的图腾柱 Boost PFC 拓

扑作为研究对象。 

第二章分析了 BCM 图腾柱 Boost PFC 的工作原理和技术方案，着重讨论了过零点检测的实现

方式。同时，根据给定的技术参数，对 BCM 图腾柱 Boost PFC 的关键元器件进行设计并搭建了实验

样机。 

第三章由于单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 受限于较大的峰值电感电流，导致较大的差模 EMI 滤

波器和关断损耗，常常工作在中小功率等级下。为了符合通讯电源领域不断提高的功率等级需求，

采用交错并联的方式解决以上问题。本章对当前常见的 BCM 交错并联方案进行分析，选择了开环电

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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压模式主相开通瞬间同步的控制方法，搭建了实验样机。 

第四章通过前面的实验发现，由于图腾柱 Boost PFC 的续流二极管采用 MOSFET 的体二极管，

存在严重的反向恢复，导致理想 BCM 的设计方法在图腾柱 Boost PFC 拓扑中和实验结果存在显著

的误差。因此，基于 Dr. Baliga 的斜坡恢复过程模型对体二极管的反向恢复过程建模，提出了修

正的 BCM 图腾柱 Boost PFC 设计方法，并通过实验验证了准确性。 

第五章对本论文进行总结，并对后续问题进行展望。 

  

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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2 单相临界导通图腾柱 Boost 功率因数校正器的设计 

2.1 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路模态分析 

如图 2-1所示，图腾柱Boost PFC的工频桥臂采用同步整流管代替二极管能进一步提升效率。

规定输入交流电压左负右正的时候为正半周，左正右负的时候为负半周。正半周时，工频桥臂 SR1

始终关断，SR2 始终导通。负半周时，工频桥臂 SR1 始终导通，SR2 始终关断。BCM 图腾柱 Boost 

PFC 在一个开关周期内等效于 Boost 电路，下面以正半周为例分析开关过程，忽略续流二极管的反

向恢复，图 2-2 是 BCM 图腾柱 Boost PFC 在一个开关周期内的关键波形，图 2-3 是每个模态的等

效电路。 

 

图 2-1 工频桥臂同步整流的图腾柱 Boost PFC 拓扑 

  

(a) Vin<Vo/2 (b) Vin>Vo/2 

图 2-2 不考虑反向恢复时，BCM 图腾柱 Boost PFC 开关周期波形 

  

(a)导通过程（沟道） (b)续流过程 
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(c)谐振过程 (d)导通过程（二极管） 

图 2-3BCM 图腾柱 Boost PFC 拓扑开关模态等效电路 

第一阶段（导通过程，t0-t1）：S1 断开，S2 导通，等效电路如图 2-3(a)所示。在该阶段，电

源给电感 L充电，电感电流从 0升至正向峰值 ippk，电容 Cbus放电维持输出电压。 

第二阶段（续流过程，t1-t2）：忽略 S2 关断过程，S1 体二极管导通，S2 断开，等效电路如图 

2-3 (b)所示。在该阶段，电源和电感 L一起给负载和电容 Cbus充电，电感电流从正向峰值 ippk降至

0。 

第三阶段（谐振过程，t2-t3）：S1 断开，S2 断开，等效电路如图 2-3(c)所示。在该阶段，电

感 L和 S1、S2 的寄生电容发生谐振。 

假设谐振过程开始的初始时刻，电感电流的初始值为 IL0，S1 输出结电容 C1的初始电压为 VC10，

S2 输出结电容 C2的初始电压为 VC20。根据谐振过程的等效电路，可以列出方程组： 

 

{
 

 𝑉𝑖𝑛 = 𝐿
𝑑𝑖𝐿(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑣𝐶2(𝑡)

𝑉𝑜 = 𝑣𝐶1(𝑡) + 𝑣𝐶2(𝑡)

𝑖𝐿(𝑡) + 𝐶1
𝑑𝑣𝐶1(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝐶2

𝑑𝑣𝐶2(𝑡)

𝑑𝑡

 (2-1) 

结合初始值，可以求得： 

𝑣𝐶2(𝑡) = 𝑉𝑖𝑛[1 − cos(𝜔𝑟𝑡)] + 𝐿𝐼𝐿0𝜔𝑟 sin(𝜔𝑟𝑡) − 𝐿(𝐶1𝑉𝐶10 − 𝐶2𝑉𝐶20 − 𝐶1𝑉𝑜)𝜔𝑟
2 cos(𝜔𝑟𝑡) (2-2) 

其中谐振角频率为 

 𝜔𝑟 =
1

√𝐿(𝐶1+𝐶2)
 (2-3) 

在 BCM Boost 中，电感电流的初始值为 0，S1 输出结电容 C1的初始电压为 0，S2 输出结电容

C2的初始电压为 Vo，代入上式可以得到： 

 𝑣𝐶2(𝑡) = 𝑉𝑖𝑛[1 − cos(𝜔𝑟𝑡)] + 𝑉𝑜 cos(𝜔𝑟𝑡) (2-4) 

因此，当cos(𝜔𝑟𝑡) = −1时，S2 的管压 vds2取最小值 2Vin-Vo。当 2Vin-Vo<0 时，S2 的管压 vds2从

输出电压下降至 0，实现零电压开通（Zero Voltage Switching, ZVS），如图 2-2(a)所示；当 2Vin-

Vo>0 时，S2 的管压 vds2从输出电压下降至 2Vin-Vo，实现谷底开通（Valley Switching, VS）如图 

2-2(b)所示。 

第四阶段（导通过程，t3-t4）：S1 断开，S2 体二极管导通，等效电路如图 2-3 (d)所示；或者

S1 断开，S2 沟道导通，等效电路如图 2-3 (a)所示。在该阶段，电源给电感 L充电，电感电流负
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向减小至 0，电容 C放电维持输出电压，S2 实现零电压开通，减小了开通损耗。至此，完成了一个

开关周期。 

2.2 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路控制方案 

2.2.1 BCM 图腾柱 Boost PFC 控制原理 

当前市面上没有专用的 BCM 图腾柱 Boost PFC 控制芯片，但是通过 BCM Boost PFC 的控制芯

片外加一定的逻辑电路也能实现 BCM 图腾柱 Boost PFC 的控制。目前有两种成熟的控制模式商用

芯片，分别称之为电压模式和电流模式。 

图 2-4 是电压模式的原理图，当检测到 ZCD 信号时产生 Boost 主开关管的开通讯号，根据输

出电压环的 PI 值确定导通时间，当内置锯齿波达到 PI 值时产生 Boost 主开关管的关断信号。 

 

图 2-4 电压模式控制框图 

图 2-5 是电流模式的原理图，当检测到 ZCD 信号时产生 Boost 主开关管的开通讯号，根据输

出电压环的 PI 值和检测的输入电压包络确定峰值电流，当电感电流达到峰值电流时产生 Boost 主

开关管的关断信号，因此这种控制方式又称之为峰值电流模式。 

对于 BCM 图腾柱 Boost PFC，由于在正负半周电压方向不同，因此对于电流模式控制方式检测

输入电压包络时需要外部增加整流电路，。而电压模式因为检测输出电压来确定导通时间，没有正

负半周的差别。因此电压模式控制方式更加简单，本文选择电压模式控制芯片。 
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图 2-5 电流模式控制框图 

此外，Boost PFC 控制芯片的输出只有一路主开关管的控制信号。而在图腾柱 Boost PFC 中，

正负半周需要控制两个不同的开关管。所以在 Boost PFC 控制芯片的输出之后需要增加一定的逻

辑电路，如图 2-6 所示，相应的波形如图 2-7 所示。在正半周时，SR1 低电平，SR2 高电平；在负

半周时，SR1 高电平，SR2 低电平。这两路工频控制信号分别与 Boost PFC 控制芯片输出的 PWM 波

进行“与”逻辑，可以产生两路分别控制高频桥臂上管和下管的控制信号。在正半周时，S1 低电平

控制 S1 管关断，S2 等于 PWM 控制 S2 管动作；在负半周时，S1 等于 PWM 控制 S1 管动作，S2 低电

平控制 S2 管关断。 

 
 

图 2-6 高频桥臂控制逻辑电路 图 2-7 高频桥臂控制逻辑波形 
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2.2.2 正负半周的判断 

图腾柱 Boost PFC 因为正负半周交流输入电压和电感电流方向不同，因此需要判断正负半周。

判断正负半周的方法一般可以分为锁相环和电平检测两类。锁相环根据当前的相角判断正负半周，

电平检测根据交流输入电压的电平判断正负半周。因为锁相环需要构造一组正交信号来进行信号

锁相，实现相对复杂，通常应用在三相系统。 

本文采用电平检测的方法。首先需要对交流输入电压采样，可以采用差分放大电路，如图 2-8

所示。为了简化辅助供电，本文采用单电源供电，因此交流输入电压采样需要增加直流电压偏置。 

如图 2-9 所示，获得交流输入电压采样信号以后，可以通过两路比较器分别产生正负半周的

控制信号 SR1 和 SR2。 

 

 
图 2-8 交流输入电压采样电路 图 2-9 正负半周判断电路 

2.2.3 过零点的检测 

过零点的检测可以分为检测电流和检测谐振电压两种方式。检测电流可以采用霍尔元件、电流

互感器、采样电阻等多种实现方式。 

霍尔元件可以将检测到的电流信号转换成电压信号，十分方便。但是霍尔元件体积往往较大，

带宽受限，对于高功率密度的 BCM 图腾柱 Boost PFC 并不合适。 

电流互感器也是一种检测电流信号常用的方法。为了保证电流互感器复位，因此它往往串联在

开关器件支路上。而对于图腾柱 Boost PFC 而言，由于正负半周的主开关管不同，因此需要在高频

桥臂的上、下开关管各串联一个电流互感器[6]。如图 2-10 所示，电流互感器插入开关管支路会导

致功率回路引入过大的寄生电感。此外，也会造成过零点检测电路复杂。 
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图 2-10 电流互感器过零点检测方案 

另外一种采用电流互感器的方式是利用电流互感器饱和的特性[7]。如图 2-11 所示，在 PFC 电

感支路上串联一个饱和电流非常小的电流互感器。当电流互感器流经的电流从负减小到零电流附

近时，磁密从饱和区进入线性区，采样电路产生上升沿；当电流互感器流经的电流从正减小到零电

流附近时，磁密从饱和区进入先行区，采样电路产生下降沿。根据上升沿和下降沿可以检测到过零

点。相比于上一种方式，这种方式的好处在于电流互感器从两个减少为一个。但是这种方式不适合

高频条件下，随着开关频率的升高，饱和电流互感器的损耗会十分严重。 

 
图 2-11 饱和电流互感器过零点检测方案 

采样电阻也常常用来检测电流信号，根据采样电阻在电路中的位置，又可以有不同的分类。图 

2-12 是适用于单相图腾柱 Boost PFC 的一种过零点检测方式。当主开关管导通的时候，电感电流增

加，采样电阻上没有电流流过。当二极管导通的时候，电感电流下降，同时电流流过采样电阻。当

电感电流下降到 0时，控制器检测到采样电阻电压为零产生导通讯号。由于控制器产生的导通讯号

和门极导通讯号之间存在延时，当控制器关断时，门极不能及时关断，此时采样电阻上没有电流流

过，会误检测到零电流信号导致误开通。目前的商业控制芯片不适用这种方案。 

 

图 2-12 直流侧电阻采样检测 ZCD 信号原理图和波形 
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另一种检测回路电流的方式如图 2-13 所示，通过在电感前串联采样电阻，当电感电流大于 0

时，采样电阻上电压大于 0，比较器输出低电平；当电感电流小于 0 时，采样电阻上电压小于 0，

比较器输出高电平。这种方式存在的问题是它需要隔离供电，增加了辅助供电的设计难度。 

 

图 2-13 交流侧电阻采样检测 ZCD 信号原理图 

图 2-14 是使用辅助绕组检测谐振电压来检测过零点的原理图，正负半周分别用一个辅助绕组

检测正负半周时电感上的电压，当续流二极管断开后，电路发生谐振，电感电压下降，当下降到一

定阈值时，检测到过零点信号。再通过模拟开关选择正负半周的零电流信号给控制器产生开通讯号。 

 

图 2-14 辅助绕组检测 ZCD 信号原理图和波形 

检测电流和谐振电压两种过零点检测方式的区别在于前者在电流过零时就能检测到过零信号，

而后者只能在电流过零以后，发生谐振期间才能检测到过零信号。因此前者可以实现高频管的互补

开通。但是前者的实现方式上更加复杂，会占用更多的体积。本文出于体积的考虑，结合现有的商

业芯片 FAN7930B 选择了辅助绕组的方式。 

2.2.4 整机控制框图 

根据以上分析，BCM 图腾柱 Boost PFC 变流器控制框图如图 2-15 所示。交流输入电压通过输

入电压采样模块获得交流输入电压的采样信号，该采样信号通过工频控制模块获得正负半周的工

频控制信号。工频控制信号一路经过驱动模块驱动工频桥臂 SR1 和 SR2，另一路和模拟控制芯片模

块产生的 Boost 主开关管控制 PWM 一起输入到高频控制模块，产生高频控制信号。通过辅助绕组检

测到的电感电压通过零电流检测模块产生过零检测信号。过零检测信号决定了模拟控制芯片模块

输出 PWM 的上升沿。输出电压通过输出电压采样模块产生输出电压的采样信号，该信号决定了模拟

控制芯片模块输出 PWM 的下降沿。 
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图 2-15 BCM 图腾柱 Boost PFC 变流器控制框图 

2.3 不考虑反向恢复的 BCM 计算方法 

在一个开关周期内，BCM 图腾柱 Boost PFC 等效于 Boost 电路，对于 BCM 的 Boost 电路，虽然

在模态分析过程中会考虑电感和 MOSFET 输出结电容谐振实现软开关，但在主电路参数设计过程中，

为了简化计算，通常会忽略谐振过程[8]。本章计算过程均采取这种方法，并称之为理想 BCM 计算方

法。 

假设交流输入电压和交流输入电流分别为 

 𝑣𝑎𝑐(𝜃) = √2𝑉𝑟𝑚𝑠 sin 𝜃 (2-5) 

 𝑖𝑎𝑐(𝜃) = √2𝐼𝑟𝑚𝑠 sin 𝜃 (2-6) 

假设输出功率为 Po，变流器效率为η，因此交流输入电流可以表示为 

 𝑖𝑎𝑐(𝜃) = √2
𝑃𝑜

𝜂𝑉𝑟𝑚𝑠
sin 𝜃 (2-7) 

忽略由于续流二极管反向恢复和谐振带来的负向电流，可以近似假设峰值电感电流为 2 倍输

入交流电流。 

 𝑖𝑝𝑘(𝜃) = 2√2
𝑃𝑜

𝜂𝑉𝑟𝑚𝑠
sin 𝜃 (2-8) 

因此，每个开关周期的导通时间为 

 𝑡𝑜𝑛(𝜃) =
𝑖𝑝𝑘(𝜃)

𝑣𝑎𝑐(𝜃)

𝐿

=
2𝑃𝑜𝐿

𝜂𝑉𝑟𝑚𝑠
2  (2-9) 

每个开关周期关断时间 
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 𝑡𝑜𝑓𝑓(𝜃) =
𝑖𝑝𝑘(𝜃)

𝑉𝑜−𝑣𝑎𝑐(𝜃)

𝐿

 (2-10) 

开关周期 

 𝑡𝑝𝑒𝑟(𝜃) = 𝑡𝑜𝑛(𝜃) + 𝑡𝑜𝑓𝑓(𝜃) (2-11) 

开关频率 

 𝑓𝑠(𝜃) =
1

𝑡𝑝𝑒𝑟(𝜃)
=

𝜂𝑉𝑟𝑚𝑠
2

2𝑃𝑜𝐿
(1 − √2

𝑉𝑟𝑚𝑠

𝑉𝑜
sin 𝜃) (2-12) 

2.4 BCM 图腾柱 Boost PFC 校正器元器件设计 

根据当前通讯电源领域开关电源的发展趋势，制定了 BCM 图腾柱 Boost PFC 变流器关键指标，

如表 2-1 所示。 

表 2-1 BCM 图腾柱 Boost PFC 变流器指标 

交流输入电压范围 90-265VAC,220VAC 

输出母线电压 400VDC 

输出电压纹波 5% 

输出最大功率 90-154VAC:300W-600W;154VAC-265VAC:600W 

最低开关频率 50kHz 

效率 98% 

体积 58mm*30.5mm*15mm 

2.4.1 输入电感设计 

 

图 2-16 导通时间和工频周期最小开关频率随输入电压变化曲线 

由以上分析可知，在一个工频周期内，当θ取π/2 时，开关频率取最小值。此外，输出功率

Po 越大，开关频率越小；当输入电压有效值在区间(0,√2𝑉𝑜/3)时，开关频率随着输入电压有效值
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的增大而增大；当输入电压有效值在区间(√2𝑉𝑜/3，+∞)时，开关频率随着输入电压有效值的增大

而减小。结合表 2-1 可知，最低开关频率在交流输入电压有效值 265V，工频角度π/2 时。根据最

低开关频率要求，可以求得电感值不超过 72uH。 

实际取电感 70uH。满功率时的导通时间随输入电压变化曲线如图 2-16 中蓝线所示，满功率时

的开关频率随输入电压变化曲线如图 2-16 中红线所示，其中输入电压在 90V-154V 区间，功率从

300W-600W 线性增加；输入电压在 154V-265V 区间，功率恒定为 600W。 

满功率时的开关频率在一个工频周期内的变化如图 2-17 所示，为了防止过高的开关频率带来

严重的开关损耗，当频率高于 350kHz 时，图腾柱 Boost PFC 工作在断续导通模式。 

 

图 2-17 70uH 电感对应的开关频率 

磁芯选择 EC33C+I 片，磁芯材料为 DMR95。EC33C 形状如图  2-18 所示，长宽高为

33mm*19mm*10.4mm，有效截面积 Ae 为 167mm2。I 片长宽高为 33mm*19mm*4.2mm。 

 

图 2-18 EC33C 磁芯形状 

DMR95 的磁损曲线如图 2-19 所示。 
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图 2-19 DMR95 的磁损曲线 

电感设计取最大磁通密度 

 𝐵𝑚𝑎𝑥 = 230mT (2-13) 

电感电流峰值的最大值在输入电压 154V，输出功率 600W 时取到，为 

 𝑖𝑝𝑘_𝑚𝑎𝑥 =
2√2𝑃𝑜

𝜂𝑉𝑖𝑛
= 11.2𝐴 (2-14) 

则电感匝数为 

 𝑁𝑝 =
𝐿𝑖𝑝𝑘_𝑚𝑎𝑥

𝐵𝑚𝑎𝑥𝐴𝑒
= 20.4 (2-15) 

电感电流有效值的最大值在输入电压 154V，输出功率 600W 时取到，为 

 𝑖𝑝𝑘_𝑚𝑎𝑥 =
𝑃𝑜

𝜂𝑉𝑖𝑛
= 3.97𝐴 (2-16) 

取电流密度J = 10A/mm2，则导线面积为 

 𝑆𝑎𝑟𝑒𝑎 =
𝑖𝑟𝑚𝑠_𝑚𝑎𝑥

𝐽
= 0.397𝑚𝑚2 (2-17) 

为减小集肤效应，取单股直径 0.1mm 的铜线多股作为导线，需要股数为 

 𝑆𝐿 =
𝑆𝑎𝑟𝑒𝑎

𝜋(
𝐷

2
)
2 = 50.6 (2-18) 

综上所述，电感绕组选择单股直径 0.1mm，50 股的多股线绕磁芯 20 匝，磁芯选择 EC33C+I 片，

电感值 70uH。 

根据以上电感设计，可以估算电感损耗。电感的导线电阻为 

 𝑅𝑝 = 𝜌𝐶𝑢
𝑁𝑝𝑀𝐿𝑇

𝑆𝐿𝜋
𝐷

2

2  (2-19) 

其中𝜌𝐶𝑢为铜的电阻率，𝑁𝑝为线圈匝数，𝑀𝐿𝑇为单匝线长，𝑆𝐿为股数，𝐷为单股铜线直径。故，

电感的铜损为 
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 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑𝑐𝑢_𝑠 = 𝑓𝑠 ∫ (
𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑎𝑐𝑑𝑡 + 𝑓𝑠 ∫ (

𝑉𝑜−𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑎𝑐𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑓𝑓
0

𝑡𝑜𝑛
0

 (2-20) 

再考虑集肤效应，乘以交流系数 2.5，Rac=Rp*2.5, 在一个工频周期内，电感铜损如下，其与

输入电压关系如图 2-20 所示。 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑𝑐𝑢_𝑙 = 2 ×
1

2𝜋
∫ 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑𝑐𝑢_𝑠𝑑𝜃
2𝜋

0
 (2-21) 

 

图 2-20 输入电感铜损 

根据磁芯材料的功率损耗和磁通密度曲线可以知道在 200KHz，230mT 磁通密度时对应的功率

损耗为𝑃𝑐𝑜𝑟𝑒 = 200𝑚𝑊/𝑐𝑚
3。根据磁芯体积Vol，可以求得磁损约为 

 𝑃𝑚𝑎𝑔 = 𝑉𝑜𝑙𝑃𝑐𝑜𝑟𝑒 = 1.776W (2-22) 

2.4.2 高频开关管设计 

高频开关管选择 IPL65R070C7，在 100℃时，它的导通电阻大约为 0.105 欧姆。 

在一个开关周期内，当下管导通时， 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑑 = 𝑓𝑠 ∫ (
𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑜𝑛𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑛
0

 (2-23) 

当上管导通时 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑢 = 𝑓𝑠 ∫ (
𝑉𝑜−𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑜𝑛𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑓𝑓
0

 (2-24) 

 

图 2-21 高频开关管平均导通损耗 

在一个开关周期内，高频开关管的平均损耗为 
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 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑1_𝑠 = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑑 + 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑢 (2-25) 

在一个工频周期内，高频开关管的平均损耗为，其与输入电压关系如图 2-21 所示。 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑1_𝑙 =
1

2𝜋
∫ 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑1_𝑠𝑑𝜃
2𝜋

0
 (2-26) 

对于高频开关管，由于实现了 ZVS-on，故不考虑开通损耗，仅考虑关断损耗。对于工频开关

管，由于频率低，开关损耗较小，忽略不计。 

取𝑅𝑔 = 2，𝐶𝑟𝑠𝑠 = 10𝑝𝐹，𝐶𝑖𝑠𝑠 = 3000𝑝𝐹，阈值电压𝑉𝑡ℎ = 3.5𝑉，跨导g = 5.3𝑚ℎ𝑜， 

米勒平台电压为 

 𝑉𝑝𝑙𝑡 = 𝑉𝑡ℎ +
𝑖𝐿_𝑝𝑘

𝑔
 (2-27) 

关断时间为 

 𝑡𝑠𝑤𝑜𝑓𝑓 = 𝐶𝑟𝑠𝑠𝑅𝑔
𝑉𝑜−𝑉𝑝𝑙𝑡

𝑉𝑝𝑙𝑡
+ 𝐶𝑖𝑠𝑠𝑅𝑔 ln

𝑉𝑝𝑙𝑡

𝑉𝑡ℎ
 (2-28) 

故关断损耗为 

 𝑃𝑠𝑤𝑜𝑓𝑓 =
1

2
𝑡𝑠𝑤𝑜𝑓𝑓𝑉𝑜𝑖𝐿_𝑝𝑘𝑓𝑠 (2-29) 

考虑到实际关断波形，管压上升较慢，导致实际关断损耗小于以上计算值，因此在计算基础上

乘以 0.5 作为估值，工频周期平均损耗如下，其与输入电压关系如图 2-22 所示。 

 𝑃𝑜𝑓𝑓 = 0.5 ×
1

2𝜋
∫ 𝑃𝑠𝑤𝑜𝑓𝑓𝑑𝜃
2𝜋

0
 (2-30) 

 

图 2-22 高频开关管关断损耗 

2.4.3 工频开关管设计 

工频开关管用 IPL65R070C7，在 100℃时它的导通电阻大约为 0.105 欧姆。 

在一个开关周期内，工频开关管的平均损耗为， 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑2_𝑠 = 𝑓𝑠 ∫ (
𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑜𝑛𝑑𝑡 + 𝑓𝑠 ∫ (

𝑉𝑜−𝑣

𝐿
𝑡)
2
𝑅𝑜𝑛𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑓𝑓
0

𝑡𝑜𝑛
0

 (2-31) 
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在一个工频周期内，工频开关管的平均损耗为，其与输入电压关系如图 2-23 所示。 

 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑2_𝑙 =
1

2𝜋
∫ 2𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑2_𝑠𝑑𝜃
𝜋

0
 (2-32) 

 

图 2-23 工频开关管平均导通损耗 

2.4.4 输出电容设计 

输出电流 

 𝐼𝑜 =
𝑃𝑜

𝑉𝑜
 (2-33) 

考虑工频角速度 

 ω = 2π × 50 (2-34) 

输出电压峰峰值 

 ∆𝑉𝑝𝑝 = 𝐼𝑜 ×
1

𝜔𝐶𝑜
 (2-35) 

则输出电压 

 𝑣𝑜 = 𝑉𝑜 +
1

2
∆𝑉𝑝𝑝 cos(2𝜃) (2-36) 

取 5%的纹波，则 

 ∆𝑉𝑝𝑝 = 𝐼𝑜 ×
1

𝜔𝐶𝑜
= 400 ∗ 5% (2-37) 

 𝐶𝑜 = 207𝑢𝐹 (2-38) 

实际可以取输出电容 300uF 左右，对应的输出电压纹波如图 2-24 所示。 
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图 2-24 输出电压纹波 

由于电解电容存在等效串联电阻，会存在损耗。在一个开关周期内的损耗为 

 𝑃𝐶𝑜_𝑠 = 𝑓𝑠 ∫ (
𝑣

𝐿
𝑡 − 𝐼𝑜)

2
𝑅𝑒𝑠𝑟𝑑𝑡 + 𝑓𝑠 ∫ (

𝑉𝑜−𝑣

𝐿
𝑡 − 𝐼𝑜)

2
𝑅𝑒𝑠𝑟𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑓𝑓
0

𝑡𝑜𝑛
0

 (2-39) 

在一个工频周期内，输出电容损耗如下，其与输入电压的关系如图 2-25 所示。 

 𝑃𝐶𝑜_𝑙 =
1

2𝜋
∫ 𝑃𝐶𝑜_𝑠𝑑𝜃
2𝜋

0
 (2-40) 

 

图 2-25 输出电容损耗 

2.5 实验结果 

根据以上分析，设计了单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机，如图 2-26 所示。其主要参数如表 

2-2 所示。 

表 2-2 单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机元器件参数 

元器件 型号 元器件 型号 

S1，S2，SR1，SR2 IPL60R065C7 控制器 模拟控制芯片 

电感 L 70uH 母线电容 Cbus 150uF*2 

电感绕组 20 匝 辅助绕组 2 匝 

 

图 2-26 单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机 

根据该样机测试了满载 600W 的工作波形。在工频周期内的波形如图 2-27 所示，其中绿色是

输入正弦电压，深蓝色是输入正弦电流，红色是 PFC 电感电流。可见，输入电压和输入交流基本同

相位，此时的 PF 高达 0.99。 

在开关周期内的波形如图 2-28 所示（峰值处），其中绿色是输入正弦电压，红色是 PFC 电感

电流，深蓝色是主开关管的管压，浅蓝色是主开关管的门极电压。可见，虽然在峰值处输入电压的

瞬时值（约 311V）大于输出电压的一半（200V），但是由于续流二极管的反向恢复提供了足够的反
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向恢复电流，使主开关管的管压能下降至 0，然后主开关开通，因此主开关实现了零电压开通，减

小了开通损耗。 

  
图 2-27 样机满载（600W）工频周期波形 图 2-28 样机满载（600W）开关周期波形 

样机在半载时的工作波形如图 2-29 和图 2-30 所示，可以看到在半载处主开关管同样实现了

零电压开通。 

  
图 2-29 样机半载（300W）工频周期波形 图 2-30 样机半载（300W）开关周期波形 

由于 BCM 图腾柱 Boost PFC 的开关频率随着输出功率的减小而显著增大，为了防止由于过高

的开关频率导致开关损耗严重，控制芯片设计了限频工作模式。当开关频率高于 350kHz 时，电路

工作在断续导通模式。具体实现方式，当两个过零检测信号间隔不超过 3.3us（3.3us 由模拟控制

芯片决定）时，忽略第二个过零检测信号，直到下一个 3.3us 以后的过零检测信号。这种实现方式

的好处在于既限制了过高的工作频率，又保证了软开通。 

 

图 2-31 限频工作波形 

实验波形如图 2-31 所示，这里通过观测主开关管的管压来代替过零检测信号。这是因为当开

关管的管压开始谐振下降，过零检测电路才能检测到过零信号，因此主开关管管压波形的下降沿即

vac
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iin
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iL
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vgs2
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vac
iL

vds2

vgs2
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代表了过零检测信号。从图中可以看出当主开关管压波形产生下降沿，经过一定的延时主开关开通，

但是由于导通时间比较小，输入电压也比较小，导致关断时间也很小，因此下一个主开关管的下降

沿和前一个下降沿的时间间隔只有 3us，小于控制芯片 FAN7930B 限制的 3.3us。因此，忽略这个过

零检测信号。而下一个主开关管的下降沿和第一个下降沿之间的时间间隔明显超过 3.3us，因此，

下一个过零检测信号是有效的，经过短暂的延时，主开关管开通。 

根据样机测量了额定点的效率曲线。可见，随着输出功率的升高，效率曲线也随之增长。这是

因为，在输出功率较低的时候，开关频率非常高，开关损耗、电感磁损，以及电感铜损中的交流损

耗很大。随着输出功率提高，开关频率显著减小，开关损耗、电感磁损，以及电感铜损中的交流损

耗减小。 

 

图 2-32 单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机效率曲线 

图 2-33 是电感电流峰值通过理想 BCM 计算方法获得的计算值和实验值对比，可以看到，由于

存在严重的反向恢复，电感电流峰值的实验值比计算值高出许多，两者存在显著的误差。 

 

图 2-33 电感电流峰值计算值和实验值对比 
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图 2-34 是开关频率通过理想 BCM 计算方法获得的计算值和实验值的对比，可以看到，由于存

在反向恢复，显著降低了开关频率，尤其是在高频情况下，反向恢复占开关周期比重显著，开关频

率下降效果更加明显。 

 

图 2-34 开关频率计算值和实验值对比 

2.6 本章小结 

本章首先对 BCM 图腾柱 Boost PFC 进行模态分析。根据模态分析给出了整体的实现方案，并对

其中的关键技术（正负半周判断、过零点检测）进行了分析。接着介绍了常用于 BCM Boost PFC 设

计的理想 BCM 计算方法，并根据这个方法结合样机指标设计了样机的关键参数和损耗分析。最后搭

建了 600W 的 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机。通过实验发现理想 BCM 计算方法并不适合图腾柱 Boost 

PFC，需要提出新的计算方法指导设计。 

  

/°
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3 交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路研究 

在中小功率情况下，BCM Boost PFC 得到广泛的应用[8-12]。BCM 能够消除续流二极管管的反向恢

复损耗[13]。此外，BCM Boost PFC 不需要额外的有源吸收电路就能实现零电压开通或者谷底开通，

有利于减小开通损耗。相比于 DCM，BCM Boost PFC 具有更小的 THD 等优点和峰值电感电流[14]。但

是它的峰值电感电流是平均电流的两倍，这导致需要大的差模 EMI 滤波器[15]。 

交错并联能显著减小由于输入电流纹波导致的差模 EMI 滤波器。此外，输出电流纹波也能显著

减小，从而减小输出电容的等效串联电阻（ESR）的损耗。在轻载时，交错并联还能通过相位屏蔽

提高效率。 

3.1 BCM Boost PFC 交错并联方法 

BCM 的变化开关频率给交错并联带来了很大的挑战。目前 BCM Boost PFC 的常见交错并联方式

是主从控制方式。主相的工作方式和单相 BCM Boost PFC 相同。从相部分控制变量由主相决定，从

而实现交错。主从控制方式又可以分为开环控制方式[15-24]和闭环控制方式[25-30]。开环控制方式是通

过计算等于主相前一个开关周期一半的延时给从相。根据从相同步到主相的时间点，具体又可以细

分为从相在主相开通瞬间同步[16-19]和从相在主相关断瞬间同步两种方式[15]，[20]。 

闭环控制方式是通过测量主从相之间的相位差，然后通过相位差调整从相的相位。[25-30]使

用锁相环（PLL）调整从相的关断时间使主从相交错并联。由于调整开通时间的方案为了实现谷底

开通会带来额外的复杂性，并不具有吸引力[31]。 

除了主从控制方式，还存在平等控制方式[32]。和主从闭环控制方法相同，都是通过锁相环测量

主从相之间的相位差计算需要的相位。不同之处在于，主从闭环控制方法中，只有从相的关断瞬间

被调整，而在平等控制方法中，主相和从相的关断瞬间都调整相同的大小，只是方向不同。 

3.1.1 开环控制方式 

如上所述，开环控制方式可以分为主相开通瞬间同步和主相关断瞬间同步。而每种情况下，根

据 BCM 的实现方法又可以分为电流模式和电压模式。以下分析在各种控制方式下，讨论由于电感失

配和相位延时误差带来的影响，分析过程中忽略反向恢复过程和谐振过程。 

（一）电流模式，主相开通瞬间同步 

图 3-1 是电流模式，主相开通瞬间同步的控制方式。当主相的零电流检测信号 ZCD-M 产生，

主相开通。在主相开通瞬间延迟半个开关周期后，控制从相开通。当主相和从相的电感电流采样值
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iLM，iLS达到反馈正弦电流参考值 ILpk,ref时，分别控制主相和从相相应关断。 

 
图 3-1 电流模式，主相开通瞬间同步控制原理 

当主相和从相的电感值失配时，从相的 Boost 主开关管会失去软开关。如图 3-2(a)所示，当

从相电感 LS小于主相电感 LM，从相工作在断续导通模式。如图 3-2(b)所示，当从相电感 LS大于主

相电感 LM，从相交替工作在连续导通模式和断续导通模式。 

 

(a) iLS<iLM 

 

(b) iLS>iLM 

图 3-2 电流模式，主相开通瞬间同步控制时电感失配带来的影响 

如图 3-3(a)所示，当从相的开通时刻相对于主相的开通时刻延时 Td小于半开关周期时，经过
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一个开关周期，从相回到正常的开关状态。如图 3-3(b)所示，当从相的开通时刻相对于主相的开

通时刻延时 Td 大于半开关周期时，经过两个开关周期，从相回到正常的开关状态。 

 

(a) td<tsw/2 

 

(b) td>tsw/2 

图 3-3 电流模式，主相开通瞬间同步控制时相位延时误差带来的影响 

 

（二）电压模式，主相开通瞬间同步 

图 3-4 是电压模式，主相开通瞬间同步的控制方式。当主相的零电流检测信号 ZCD-M 产生，

主相开通。在主相开通时刻延迟半个开关周期后，控制从相开通。当主相和从相的斜坡电压 vRampM，

vRampS达到电压环误差放大器输出电压 Vfeedback时，分别控制主相和从相相应关断。 

当主相和从相的电感值失配时，从相的 Boost 主开关管仍能保持软开关。这是因为在电压模式

下，两相的导通时间相同，因此两相的关断时间相同。但是由于两相的电感值不同，导致电感电流

斜率不同，进一步两相的电感电流不同。如图 3-5 所示当从相电感 LS 小于主相电感 LM，从相的电

感电流峰值比主相大。当从相电感 LS 大于主相电感 LM，从相的电感电流峰值比主相小。 

如图 3-6(a)所示，当从相的开通时刻相对于主相的开通时刻延时 Td 小于半开关周期时，经过
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一个开关周期，从相回到正常的开关状态。如图 3-6(b)所示，当从相的开通时刻相对于主相的开

通时刻延时 Td 大于半开关周期时，从相工作在连续导通模式。 

 
图 3-4 电压模式，主相开通瞬间同步控制原理 

 

 

图 3-5 电压模式，主相开通瞬间同步控制时电感失配带来的影响 
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(b) td>tsw/2 

图 3-6 电压模式，主相开通瞬间同步控制时相位延时误差带来的影响 

 

（三）电流模式，主相关断瞬间同步和电压模式，主相关断瞬间同步 

图 3-7 是电流模式，主相关断瞬间同步的控制方式。当主相的电感电流采样值 iLM达到反馈正

弦电流参考值 ILpk,ref，主相关断。在主相关断时刻延迟半个开关周期后，控制从相关断。主相和从

相的开通时刻分别由各自的零电流检测信号 ZCD-M 和 ZCD-S 控制。 

  
图 3-7 电流模式，主相关断瞬间同步控制原理 图 3-8 电压模式，主相关断瞬间同步控制原理 

图 3-8 是电压模式，主相关断瞬间同步的控制方式。当主相的斜坡电压 vRampM达到电压环误差

放大器输出电压 Vfeedback，主相关断。在主相关断时刻延迟半个开关周期后，控制从相关断。主相和

从相的开通时刻分别由各自的零电流检测信号 ZCD-M 和 ZCD-S 控制。 

由于主相关断瞬间同步的控制方式下，无论电流模式还是电压模式，从相的关断时刻都是由主

相计算获得，所以这两种模式下，由于电感失配或延时误差导致的影响都是相同的。 
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当主相和从相的电感值失配时，从相的 Boost 主开关管仍能保持软开关。这是因为主相和从相

的开通瞬间都由各自的零电流检测信号控制。但是由于两相的电感值不同，导致电感电流斜率不同，

进一步两相的电感电流不同。如图 3-9 所示当从相电感 LS 小于主相电感 LM，从相的电感电流峰

值比主相大。当从相电感 LS 大于主相电感 LM，从相的电感电流峰值比主相小。 

 

图 3-9 电流模式或电压模式，主相开通瞬间同步控制时电感失配带来的影响 

如图 3-10 所示，规定在关断时刻虚线电流减去实线电流为电流误差，假设第一个开关周期在

关断时刻的电流误差为 id0，第二个开关周期在关断时刻的电流误差为 id1，上升沿的斜率为 k1，下

降沿的斜率为 k2。则根据几何关系可以知道 

 𝑖𝑑1 = −
𝑘1

𝑘2
𝑖𝑑0 (3-1) 

即若 k1/k2<1，误差电流放大；若 k1/k2>1，误差电流减小。所以如图 3-10(a)和(b)所示，当

k1<k2时，相位延时误差不断缩小，经过几个开关周期，从相回到正常的开关状态。如图 3-10(c)和

(d)所示，当 k1>k2时，相位延时误差不断放大，从相不能回到正常的开关状态。 
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(b) k1<k2, td>tsw/2 

 
(c) k1>k2, td<tsw/2 

 
(a) k1>k2, td>tsw/2 

 

图 3-10 电流模式或电压模式，主相开通瞬间同步控制时相位延时误差带来的影响 

3.1.2 闭环控制方式 

基于锁相环的闭环控制方式如图 3-11 所示，主相的门极驱动信号和从相的门极驱动信号经过

一个上升沿出发的 SR 触发器获得两者的相位误差信号 VΔφ，经过低通滤波器能获得相位误差信号

VΔφ的平均值 VΔφav。低通滤波器可以采用简单的 RC 滤波器也可以采用逐周期的瞬时平均滤波器。

平均电压 VΔφav和参考电压 Vcc/2 比较获得实际相位和期望相位之间的相位误差 VΔφerror。根据这个相

位误差可以取调节从相的关断瞬间，从而实现交错并联。 
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图 3-11 基于锁相环的闭环控制框图 

图 3-12 是基于锁相环的闭环控制关键波形。如图中实线所示，当主从相的相位差为 180°时，

VΔφ是一个幅值为 Vcc，占空比为 0.5 的方波，因此其平均值 VΔφav是 Vcc/2，所以实际相位和期望相

位之间的相位误差 VΔφerror为 0。如图中虚线所示，当主从相的相位差大于 180°时，VΔφ是一个幅

值为 Vcc，占空比大于 0.5 的方波，因此其平均值 VΔφav大于 Vcc/2，所以实际相位和期望相位之间的

相位误差 VΔφerror大于 0。 

 
图 3-12 基于锁相环的闭环控制关键波形 

主相和从相都可以工作在电流模式或者电压模式下，在两种模式中，从相关断瞬间的调节都可

以通过修改从相反馈电压或者修改从相的斜坡信号。 

图 3-13 给出了通过修改从相反馈电压电平来修改从相关断瞬间的方法。这种方式适用于电流

模式和电压模式。其中从相的反馈电压为 
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 𝑣𝐹𝐵𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑆 = 𝑣𝐹𝐵𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟 + ∆𝑣𝐹𝐵𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑆 (3-2) 

其中调节电压根据相位误差电流获得 

 ∆𝑣𝐹𝐵𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟𝑆 = 𝑅2𝑖∆𝜙𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟 (3-3) 

相位误差电流正比于相位误差电压 

 𝑖∆𝜙𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟 = −
2

𝑅1
𝑣∆𝑒𝑟𝑟𝑜𝑟 (3-4) 

 
图 3-13 通过修改从相反馈电压电平来修改从相关断瞬间的原理图 

图 3-14 给出了通过修改从相的斜坡信号来修改从相关断瞬间的方法。需要注意的是图中相位

误差信号 VΔφ和上图是反相的。相位误差电流 iΔφerror 和 IrampS一起给从相电容 CrampS充电。改

变了斜坡信号的上升斜率。需要注意的是这种实现方式仅适合与电压模式。 

 

 

图 3-14 通过修改从相的斜坡信号来修改从相关断瞬间的原理图 

3.1.3 平等控制方式 

平等控制方式的相位检测和主从闭环相位控制方式相同，这里不再赘述。图 3-15 给出了通过
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修改从相反馈电压电平来修改从相关断瞬间的控制框图。区别在于平等控制方式的相位误差电压 V

Δφerror 同时用于调整主相和从相的关断瞬间。具体的实验方式同上。 

 
图 3-15 平等控制方式的原理图 

3.2 交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 技术方案 

根据 3.1 节的分析，可以知道开环控制方式相对简单，但是只有电流模式，主相开通瞬间同步

的方案是在电感失配和相位延时存在误差时都能稳定工作的。需要注意的是，以上结论是在忽略反

向恢复过程和谐振过程的前提下得出的。而根据第 4章的分析知道，在 BCM 图腾柱 Boost PFC 中，

由于续流二极管采用 MOSFET 体二极管，存在严重的反向恢复。因此，以上结论并不适用于该方案。

[33]证明了在考虑反向恢复情况下，电压模式，主相开通瞬间同步的开环控制方式是能够接受的。

因此，本文选择该交错并联控制方法。 

模拟 PFC 控制芯片具有成本低，方案成熟的优点。但是模拟控制方案存在系统复杂，调试困

难，元器件参数匹配等问题。随着数字控制器的发展，出现了针对电源控制的数字控制器。数字控

制器在克服以上问题的基础上还具有控制灵活，便于移植的优点。本章采取数字控制器实现交错并

联 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路。 

3.2.1 交错并联控制框图 

图 3-16 是两相交错 BCM 图腾柱 Boost PFC 控制框图。这里规定 A相是主相，B相是从相，其

中 LA是 A 相的 PFC 电感，LB是 B 相的 PFC 电感，SA1和 SA2是 A 相的高频桥臂，SB1和 SB2是 B 相的高

频桥臂，SR1和 SR2是工频桥臂。 
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图 3-16 两相交错 BCM 图腾柱 Boost PFC 控制框图 

输入电压采样值经过 AD 转换进入 DSP，用于判断交流输入电压的正负半周。规定输入电压上

正下负为工频正半周。此时，工频桥臂 SR1关断，SR2导通，SA2是 A相的主开关管，SB2是 B相的主开

关管，SA1的体二极管是 A 相的续流二极管，SB1的体二极管是 B相的续流二极管；负半周反之。 

A 相的高频桥臂开关时序和单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 完全一样。通过检测 LA上的电感电压实

现过零检测，用于控制主开关管的开通时刻。输出电压采样值经过 AD 转换进入 DSP，通过 PI 控制

确定主开关管的导通时间，用于实现输出电压的闭环控制。 

 

图 3-17 两相交错 BCM 图腾柱 Boost PFC 关键波形 

B 相的高频桥臂开关时序通过 DSP 计算确定。主开关管的开通根据 A 相主开关管开通瞬间延时

半个开关周期确定，主开关管的导通时间和 A 相的导通时间相同。正半周时两相交错 BCM 图腾柱

Boost PFC 关键波形如图 3-17 所示。 
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3.2.2 交错并联流程图 

两相交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 的数字控制程序是关键技术。主程序的流程图如图 3-18

所示。因为输出电压环的数字 PI 控制需要恒定的采样频率，因此主程序通过计时器给定 50us 的计

时。每隔 50us，首先进行输出电压和输入电压的 AD 转换。经过 AD 转换后，进入 ADCINT 中断程序。 

 

 

 
图 3-18 主程序流程图 图 3-19 ADCINT 中断流程图 图 3-20 外部中断流程图 

图 3-19 是 ADCINT 中断程序流程图，进入 ADCINT 中断程序后，首先根据输出电压采样值进行

数字 PI 控制计算导通时间。然后根据输入电压采样值判断正负半周。根据正负半周不同，配置相

应的 EPWM。 

除了根据定时器每隔 50us 进入 ADCINT 中断，计算导通时间和正负半周判断外，在每个开关周

期过零检测电路会输入过零信号，使主相的主开关管开通和从相的相位延时开始计时。过零检测通

过外部中断来实现，外部中断程序流程图如图 3-20 所示。检测主相过零信号，进入外部中断程序。

首先进行限频判断，如果相邻两个主相过零信号时间间隔太短，小于限定值，则认为此时开关频率

太高，忽略掉后一个过零信号。通过这种方式，既能够忽略过零信号的干扰，也能够实现高开关频

率时的限频，使电路工作在断续导通模式。然后记录主相的开关周期，用于后续计算从相的相位延
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时。接着，使主相计数器清零，开始新的开关周期。最后计算从相的相位延时，配置从相的 EPWM

模块。 

3.2.3 EPWM 模块的配置 

EPWM 模块用于产生开关管的控制信号。在交错并联图腾柱 Boost PFC 电路中，需要控制 6 个

开关管，而每一个 EPWM 包含 A和 B两路，能够控制两个开关管，因此这里一共需要 3路 EPWM。其

中 EWPM1A 控制 SA1，EWPM1B 控制 SA2，EWPM2A 控制 SR1，EWPM2B 控制 SR2，EWPM3A 控制 SB1，EWPM3B 控

制 SB2。 

下面以正半周为例，具体说明 EPWM 模块的工作原理。 

图 3-21 中绿色部分为主程序时序，每隔 50us，主程序进行一次 AD 转换，采样输出电压和输

入电压。AD 结束后，进入 ADCINT1 中断程序。在中断程序中，根据输出电压确定导通时间，配置

主相和从相的 CMPA。根据输入电压判断正负半周，配置 EPWM2A 和 EPWM2B。 

 
图 3-21 交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 控制时序 

主相 EPWM1 的配置如图 3-21 中紫色部分所示。图中 ZCD 代表主相的外部过零检测信号，当

ZCD 为上升沿时，代表检测到过零点。图中 XINT0 是外部中断的观测信号，其中下降沿代表程序进

入外部中断程序，上升沿代表结束外部中断程序。主相的 TBCTR 计数器采用递增模式。EPWM1B 配

置为在 TBCTR=0 时开通，在 TBCTR=CMPA 时关断。主相的 CMPA 计数器为导通时间，CMPA 数值每隔

50us 在 ADCINT 中断程序中给出。当外部过零检测信号产生（ZCD 的上升沿），程序进入外部中断程
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序。在外部中断程序中使主相的 TBCTR 计数器清零。 

从相 EPWM3 的配置如图 3-21 中蓝色部分所示，从相的 TBCTR 计数器也采用递增模式，EPWM3B

配置为在 TBCTR=0 时开通，在 TBCTR=CMPA 时关断。与主相不同的是，主相的 TBCTR 清零信号由过

零信号确定，从相的 TBCTR 清零信号由主相产生同步信号确定。当主相 TBCTR=CMPB 时，产生使从

相 TBCTR 清零的同步信号。CMPB 由外部中断程序上获得的上一个开关周期内主相周期 per_m 的一

半确定。 

3.3 实验结果 

为了和单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 作对比，两相交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 实验样机的

单相参数和第 2章参数相同，数字控制器选择了实验室现有的 LAUNCHXL-F28069M 开发板。 

 
图 3-22 工频周期内，两相交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 波形 

图 3-22 是工频周期内，BCM 图腾柱 Boost PFC 关键波形，其中绿色是交流输入电压，深蓝色

是主相电感电流，紫红色是从相电感电流。可以看到主相和从相都实现了 BCM。 

 
图 3-23 开关周期内，两相交错并联 BCM 图腾柱 Boost PFC 波形 
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图 3-23 是开关周期内 BCM 图腾柱 Boost PFC 关键波形，其中深蓝色和紫红色分别是主、从相

电感电流，浅蓝色和绿色分别是主、从相门极信号。可以看到主相和从相实现了交错并联。 

3.4 本章小结 

本章介绍了 BCM Boost PFC 交错并联的控制方法，并分析了它们的稳定性。在此基础上，根据

电压模式，主相导通瞬间同步交错并联控制方式搭建了数字控制的实验样机。 
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4 考虑反向恢复的 BCM 图腾柱 Boost PFC 设计方法 

对于 BCM Boost 电路，理想 BCM 计算方法为了简化计算，通常会忽略负向电感电流。由于在

Boost 电路中续流二极管通常选择快恢复二极管，因此在较低开关频率（大约 25-30kHz）的 BCM 

Boost 电路中，理想 BCM 计算方法能很好的吻合实验结果。但是，在 BCM 图腾柱 Boost PFC 中，续

流二极管采用 MOSFET 的体二极管，它的反向恢复非常严重。同时，为了提高功率密度，开关频率

也随之推高，导致负向电感电流在整个开关周期中占很大的一部分。从第二章的实验结果可以看到，

理想 BCM 计算方法对 BCM 图腾柱 Boost PFC 电感电流和开关频率的计算存在显著的误差，这两个

指标对电感设计和损耗分析十分重要。因此，理想 BCM 计算方法并不适用于 BCM 图腾柱 Boost PFC

电路。 

为了精确预测 BCM 图腾柱 Boost PFC 的工作情况，本章提出了结合实验测量的 BCM 改进计算

方法。负向电感电流包括续流二极管反向恢复，MOSFET 输出结电容与 PFC 电感谐振，主开关导通

电感电流回到 0这三个阶段。针对二极管的反向恢复，提出了基于物理模型的二极管反向恢复仿真

方法，但是由于 PFC 应用场合在一个工频周期内每个开关周期都不相同，采用这种模型分析需要消

耗大量的计算资源。因此，[34-37]针对反向恢复的分析，本文采用 Dr. Baliga 提出的斜坡恢复过

程模型
[38]
。由于 MOSFET 的体二极管是 PiN 二极管，因此首先根据 PiN 二极管反向恢复的斜坡恢复

过程模型，结合简单的实验测量，提出了修正的体二极管反向恢复分析方法。考虑到谐振过程中，

MOSFET 输出结电容是非线性电容，谐振过程的输出结电容采取分段时间等效的处理方法[39]，更吻

合真实的谐振过程。通过反向恢复模型的分析和精确的谐振过程分析，电感电流峰值和开关频率范

围能被准确的计算。 

4.1 考虑反向恢复的 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路模态分析 

考虑反向恢复过程的开关周期如图 4-1 所示，相比于第 2章 BCM 图腾柱 Boost PFC 电路模态

分析，这里增加了反向恢复过程，即图 4-1 中 t2-t3过程。当续流过程结束，电感电流到 0，由于

S1 的体二极管存在反向恢复，S1 的体二极管继续导通，电感电流继续下降，直到 S1 的体二极管开

始承受电压，电路进入谐振过程，即图 4-1 中 t3-t4过程。考虑到谐振过程中，MOSFET 输出结电容

是非线性电容，为了更精确的描述谐振过程，将 t3-t4分为三个阶段 t3-t3-1，t3-1-t3-2和 t3-2-t4。每个

阶段的输出结电容值取各自的时间等效电容。 
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图 4-1 精确的开关过程波形 

为了求得电感电流正向峰值，需要先求得电感电流负向峰值。而电感电流负向峰值取决于体二

极管反向恢复过程（t2-t3）和谐振过程（t3-t4）。下面对这两个过程做详细的分析。 

4.2 MOSFET 体二极管反向恢复建模 

4.2.1 PiN 二极管反向恢复过程斜坡恢复过程 

由于导通电流经过漂移区时存在高浓度的自由载流子，当 PiN 二极管从导通向关断转换时，需

要抽取这些自由载流子形成耗尽区。该过程称为反向恢复过程。 

 

图 4-2 PiN 二极管反向恢复过程电压电流波形 
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对于阻性负载，当外加电压从正值变成负值时，电路里马上观测到一个固定的反向电流，这个

电流一直维持到漂移区的存储电荷被抽取干净[40]。 

对于感性负载，反向恢复过程如图 4-2 所示。当外加电压从正值变成负值时，由于电感电流

不能突变，二极管电流以恒定的斜率下降，直到二极管管能够承受相应的电压。 

在恒定的电流变化率下，假设漂移区的自由载流子浓度线性，步进式恢复过程[41]建立了一个解

析模型来分析功率整流器在关断时的反向恢复过程。Dr. Baliga 将这种方法延伸为斜坡恢复过程

用来分析 PiN 二极管的反向恢复过程[42]。 

导通电流建立的载流子浓度分布可以由 x=0 处浓度 n(-d)到 x=b 处平均载流子浓度 na之间的

线性部分和漂移区中部的平均载流子浓度 na来近似代替。 

 n(−𝑑) =
𝜏𝐻𝐿𝐽𝐹

2𝑞𝐿𝑎
[
cosh(−𝑑 𝐿𝑎⁄ )

sinh−1(𝑑 𝐿𝑎⁄ )
−

sinh(−𝑑 𝐿𝑎⁄ )

2cosh−1(𝑑 𝐿𝑎⁄ )
] (4-1) 

 𝑛𝑎 =
𝜏𝐻𝐿𝐽𝐹

2𝑞𝑑
 (4-2) 

其中，JF是正向电流密度，τHL是漂移区的大注入寿命，q是电子电量，d是 N型漂移（i）区

长度的一半，La是双极扩散长度，由下式给出 

 𝐿𝑎 = √𝐷𝑎𝜏𝐻𝐿 (4-3) 

其中 Da是双极扩散系数，由下式给出 

 𝐷𝑎 =
2𝐷𝑛𝐷𝑝

𝐷𝑛+𝐷𝑝
 (4-4) 

其中 Dn是电子扩散系数，Dp是空穴扩散系数。 

 

图 4-3 PiN 二极管反向恢复过程载流子分布 

第一阶段（0-t0），如图 4-2 所示，PiN 二极管的电流密度从 0时刻的 JF变成 t0时刻的 0。从

电流密度角度看，这一过程的漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄1 = ∫ 𝐽(𝑡)𝑑𝑡
𝑡0
0

 (4-5) 

n(-d)

na

0

b

t2

t=0

x
WSC(t)

Q1

Q2 Q3
t0

t1 t>t1

c
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如图 4-3 所示，在这一阶段相应的载流子浓度从 t=0 时刻在 x=0 处为 n(-d)，在 x=b 处为 na

的斜线，变成 t0时刻的各处均为 na的水平线。从载流子浓度角度看，这一过程漂移区存储电荷的

变化为 

 𝑄1 =
𝑞𝑏

2
[𝑛(−𝑑) − 𝑛𝑎] (4-6) 

根据以上两个式子可以求得图 4-3 中的参数 b为 

 b =
𝐽𝐹
2

𝑞𝑎[𝑛(−𝑑)−𝑛𝑎]
 (4-7) 

第二阶段（t0-t1），如图 4-2 所示，PiN 二极管从电流密度为 0的 t0时刻到空间电荷区形成开

始承受电压的 t1时刻。从电流密度角度看，这一过程的漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄2 = ∫ 𝐽(𝑡)𝑑𝑡
𝑡1
𝑡0

 (4-8) 

如图 4-3 所示，在这一阶段相应的载流子浓度从 t0时刻的水平线，变成 t1时刻在 x=0 处载流

子浓度为 0，在 x=b 处为 na的斜线。从载流子浓度角度看，这一过程漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄2 =
𝑞𝑏

2
𝑛𝑎 (4-9) 

因此，第二过程的反向时间为 

 𝑡1 − 𝑡0 = √
𝐿𝑎

𝑀.𝑑−𝐿𝑎

𝐽𝑝𝑝𝑘

a
 (4-10) 

其中， 

 𝑀 =
cosh(−𝑑 𝐿𝑎⁄ )

sinh(𝑑 𝐿𝑎⁄ )
−
sinh(−𝑑 𝐿𝑎⁄ )

cosh(𝑑 𝐿𝑎⁄ )
 (4-11) 

第三个阶段（t1-t2），PiN 二极管承受的电压增大，形成的空间电荷区 WSC(t)也相应增大。空间

电荷区的扩展是通过进一步抽取漂移区存储电荷实现。假设该阶段电流下降斜率恒定，从电流密度

角度看，这一过程的漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄3 = ∫ 𝐽(𝑡)𝑑𝑡
𝑡2
𝑡1

 (4-12) 

如图 4-3 所示，在这一阶段，假设载流子浓度分布曲线斜率保持不变，载流子浓度从 t1 时刻

的在 x=0 处载流子浓度为 0，在 x=b 处为 na的斜线开始向右移动，从载流子浓度角度看，这一过程

漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄3 = 𝑞𝑛𝑎𝑊𝑆𝐶(𝑡) (4-13) 

由于空间电荷区的电场很大，假设空穴以饱和漂移速度（vsat,p）移动，空间电荷区内的空穴浓

度与电流密度（JR）有以下关系式 

 p(𝑡) =
𝐽𝑅

𝑞𝑣𝑠𝑎𝑡,𝑝
 (4-14) 

所以空间电荷区承受的电压为 
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 𝑉𝑅(𝑡) =
𝑞[𝑁𝐷+𝑝(𝑡)]

2𝜀𝑆
[𝑊𝑆𝐶(𝑡)]

2 (4-15) 

其中，ND是 N 型漂移区掺杂浓度，εS是半导体的介电常数。当空间电荷区的电压等于反向电

源电压 VS时，第三阶段结束。 

 

图 4-4 第三阶段结束后 PiN 二极管内的存储电荷 

第四个阶段（t2-t3），如图 4-2 所示，PiN 二极管的反偏电流以恒定的斜率减小，两端的电压

等于反向电源电压。从电流密度角度看，这一过程的漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄𝑅 =
1

2
𝐽𝑃𝑅𝑡𝐵 (4-16) 

图 4-4 中 Q4表示第三阶段结束后漂移区内的存储电荷，在 t=t2时刻，峰值反向恢复电流 JPR流

过该结构，满足以下关系 

 𝐽𝑃𝑅 = 2𝑞𝐷𝑎
𝑛𝑎

ℎ
 (4-17) 

因此可以求得 

 h =
2𝑞𝐷𝑎𝑛𝑎

𝐽𝑃𝑅
 (4-18) 

从载流子浓度角度看，这一过程漂移区存储电荷的变化为 

 𝑄4 = 𝑞𝑛𝑎[2𝑑 −𝑊𝑆𝐶(𝑡) − ℎ] (4-19) 

忽略第四阶段内的复合作用，假设𝑄4 = 𝑄𝑅，则第四阶段的时间为 

 𝑡𝐵 =
2𝑞𝑛𝑎

𝐽𝑃𝑅
[2𝑑 −𝑊𝑆𝐶(𝑡2) − ℎ] (4-20) 

 

4.2.2 图腾柱 Boost PFC 反向恢复过程建模 

根据斜坡恢复过程模型，在 BCM 图腾柱 Boost PFC 中，反向时间 Tc（图 4-1）可以表示为 

na

0

t2

x

WSC(t2)

Q4

2d

hh
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 𝑇𝑐 = √
𝐿𝑎

𝑀.𝑑−𝐿𝑎

𝐽𝑝𝑝𝑘

a
= 𝐴𝑄𝑅

𝐼𝑝𝑝𝑘

𝑘
 (4-21) 

其中 

 𝐴𝑄𝑅 = √
𝐿𝑎

𝑀.𝑑−𝐿𝑎
 (4-22) 

 𝐼𝑝𝑝𝑘 = 𝐽𝑝𝑝𝑘 ∙ 𝑆 (4-23) 

 k =
𝑑𝐼

𝑑𝑡
 (4-24) 

由于电流密度 Jppk和电流密度的下降斜率 a在工程中不方便测量，这里将电流密度转换成方便

测量的电流 Ippk和电流下降斜率 k。同时，由于双极扩散长度 La和 N型漂移（i）区长度的一半 d都

不能从 MOSFET 的数据手册上获得，所以将它们记作系数 AQR。 

在图 4-1 中，电感电流下降斜率为 

 k =
𝑉𝑜−𝑉𝑖𝑛

𝐿
 (4-25) 

所以在 t3时刻对应的电感电流为 

 𝐼𝑅 =
𝑉𝑜−𝑉𝑖𝑛

𝐿
𝑇𝑐 (4-26) 

为了获得给定 MOSFET 的系数 AQR，需要通过在不同输入电压和功率等级下测量电感电流正向峰

值 Ippk和相应的反向时间 Tc。在第三章相同的实验装置下，可以通过实验测得电感电流和 MOSFET 的

漏源电压如图 4-5 所示。通过电感电流的实验波形，可以读取电感电流正向峰值 Ippk。因为反向过

程结束时刻对应的管压 vds2开始下降，所以从电感电流过零点到 vds2开始下降点之间的时间就是反

向时间 Tc。根据，将输入电压 Vin，输出电压 Vo和电感值可以求得电感电流下降斜率 k。因此，将电

感电流正向峰值 Ippk和反向恢复时间 Tc，以及电感电流下降斜率 k带入上式，可以求得相应条件下

的 AQR。 

 

图 4-5 BCM 下电感电流和管压（IPL60R065C7，70uH，@100Vin,400Vo） 

在相同的实验装置和输出电压 Vo下，不同输入电压 Vin和电感电流正向峰值 Ippk对应的反向恢

复时间 Tc的测量结果如图 4-6 所示。图中实线是根据以上实验（100Vin）测得的 AQR预测得到的反

向恢复时间 Tc 和电感电流正向峰值对应的关系。实心点是实验结果，虚线是根据实验结果求得的

Ippk

Tc

vds2

iL
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不同输入电压下的 AQR。可以看到不管是实验还是预测的 Tc 都是和电感电流正向峰值 Ippk 成正比例

函数关系，这意味着在相同电压下，随着电流的变化，AQR是一个常数。但是，在更高的输入电压条

件下，如图 4-6(c)和图 4-6 (d)所示，测量的 Tc和通过 100V 输入电压测得的 AQR进行预测的结果

是不同的。从实验结果来看，系数 AQR还和电感电流斜率有关（该案例下即和输入电压有关），因此

常数 AQR不能用来计算 PFC 的反向恢复过程，而需要一定的修正去匹配 PFC 应用下正弦输入电压。 

  

(d) Vin=100V (d) Vin=200V 

  

(c) Vin=250V (d) Vin=300V 

图 4-6 不同输入电压下反向恢复时间和电感电流峰值的关系（IPL60R065C7，70uH，400Vo） 

根据图 4-6 的测试结果，可以进一步校准系数 AQR。系数 AQR和输入电压的关系如图 4-7 所示，

虚线是实验结果的线性拟合，为了简化计算，其关系式如下所示 

 𝐴𝑄𝑅(𝑉𝑖𝑛) = 0.72 − 0.0016 ∙ V𝑖𝑛 (4-27) 

对于不同的 MOSFET，可以按照相同的方式求得相应的 AQR(Vin)。 

 

图 4-7 系数 AQR和输入电压 Vin的关系（IPL60R065C7） 
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4.3 软开通的谐振过程分析 

在反向恢复过程之后，电感开始与 MSOFET 的输出结电容发生谐振。这个阶段的等效电路如图 

4-8 所示，谐振等效电容是两个 MOSFET 的输出结电容之和。由于 MOSFET 的输出结电容是非线性的

[43]，所以使用图 4-9 所示的分段时间等效输出结电容来计算从 t3到 t4的整个谐振阶段（图 4-1）。

当电压 vds2从 0 变化到阈值电压 VT时，使用时间等效输出结电容器 Ctr1;从 VT到 Vo，使用 Ctr2，其中

Ctr2远大于 Ctr1。因此，谐振阶段可以分为三个子阶段。在第一个子阶段（t3-t3-1），vds2从 Vo下降到

（Vo-VT），谐振等效电容为（Ctr1+Ctr2）。在第二个子阶段（t3-1-t3-2），vds2从（Vo-VT）减小到 VT，谐振

等效电容为 2*Ctr2。在第三个子阶段（t3-2-t4），电压 vds2从 VT下降到 0V，谐振等效电容也是（Ctr1+Ctr2）。

由于第二子阶段的等效电容远小于其他两个子阶段，所以第二子阶段的时隙足够短，可以忽略不计。

而且，在第二个子阶段电感电流几乎不变。因此，第一个子阶段之后的电感电流可以近似认为是负

向峰值 Inpk。根据谐振过程，可以求得电感电流的负向峰值为 

 𝐼𝑛𝑝𝑘 =
1

𝑍𝐿
√(𝐼𝑅𝑍𝐿)

2 + (𝑉𝑜 − 𝑉𝑖𝑛)
2 − (𝑉𝑜 − 𝑉𝑇 − 𝑉𝑖𝑛)

2 (4-28) 

 
图 4-8 谐振过程等效电路 

其中 IR是电感电流正向峰值 Ippk的函数。 

 

图 4-9 非线性输出结电容（IPL60R065C7） 

由于在谐振过程的第一个子阶段，管压 vds2变化不大，因此可以近似认为该过程内电感电压变

化不大，取该阶段的电感电流下降斜率为 
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 𝑘𝑓 =
𝑉𝑜−𝑉𝑖𝑛

𝐿
 (4-29) 

同理，在谐振过程的第三个子阶段，取该阶段的电感电流上升斜率为 

 𝑘𝑟 =
𝑉𝑖𝑛

𝐿
 (4-30) 

因此，整个开关过程可以忽略 t3-1-t3-2阶段，近似看作两个部分：第一部分：电感电流负向峰

值 Inpk以斜率 kr上升到正向峰值 Ippk；第二阶段：电感电流正向峰值 Ippk以斜率 kf下降到负向峰值

Inpk。其中 Ippk和 Inpk满足公式（4-28）。 

4.4 开关周期内关键参数计算 

公式（4-28）给出了电感电流正向峰值 Ippk和负向峰值 Inpk的一个关系式，为了求解 Ippk和 Inpk，

还需要另一个两者的关系式。因为输入电流是电感电流在一个开关周期内的平均值，因此电感电流

正向峰值 Ippk还可以表示为 

 𝐼𝑝𝑝𝑘 = 2 ∙ 𝐼𝑖𝑛 − 𝐼𝑛𝑝𝑘 (4-31) 

联立上式，可以求得电感电流正向峰值 Ippk 和负向峰值 Inpk。进一步，可以求得开关频率。图 

4-1 中的各部分时间可以求得如下： 

 𝑇𝑎 =
𝐼𝑝𝑝𝑘
𝑉𝑖𝑛
𝐿

 (4-32) 

 𝑇𝑏 =
𝐼𝑝𝑝𝑘

𝑉𝑜−𝑉𝑖𝑛
𝐿

 (4-33) 

 𝑇𝑐 + 𝑇𝑑 =
𝐼𝑛𝑝𝑘

𝑉𝑜−𝑉𝑖𝑛
𝐿

 (4-34) 

其中谐振过程的第三个子阶段，由于管压 vds2变化不大，同样可以认为在这个阶段内，电感电

流变化不同，电感电流以相同的斜率上升。因此，电感电流从负向峰值 Inpk，上升到 0的时间为 

 𝑇𝑒 =
𝐼𝑛𝑝𝑘
𝑉𝑖𝑛
𝐿

 (4-35) 

因此，开关周期为 

 𝑓𝑠 =
1

𝑇𝑎+𝑇𝑏+𝑇𝑐+𝑇𝑑+𝑇𝑒
 (4-36) 

4.5 工频周期分析 

如上所述，为了求得一个开关周期内电感电流的正向峰值 Ippk 和负向峰值 Inpk，需要知道该开

关周期内输入电流 Iin。根据交流输入电压和输出功率可以求得整个工频周期内的输入电流 iin(θ)。

需要注意的是，随着输入电压瞬时值的变化，开关周期的模态也随之发生变化，当输入电压较小的
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时候，由于续流二极管不能导通，电路工作在异常状态，此时电源不能向负载传递能量。 

因此，下面首先分析在不同输入电压瞬时值时，电路考虑反向恢复的工作模态。然后根据以上

介绍的单个开关周期内的计算方法，求得 BCM 图腾柱 Boost PFC 的开关频率和电感电流，最后通

过实验验证该计算方法的准确性。 

4.5.1 输入电压瞬时值在过零点附近 

在之前的分析过程中，我们都假设 S2 关断时刻，电感正向峰值电流 Ippk足够大，关断过程非

常短暂，因此忽略不计。但是在过零点附近，输入电压非常小，因此 S2 导通一段时间后获得的电

感正向峰值电流 Ippk 非常小，导致 S2 的管压 vds2不能超过输出电压，使续流二极管导通，导致 S2

的关断过程和之前的情况不同。 

 
 

图 4-10 过零点附近开关过程波形 图 4-11 过零点附近开关过程状态轨迹图 

 

当 t0-t1时，S1 断开，S2 导通，等效电路如图 2-3(a)所示。在该阶段，电源给电感 L充电，

电感电流从 0升至正向峰值 ippk，电容 Cbus放电维持输出电压。 

当 t1-t2时，S1 断开，S2 断开，等效电路如图 2-3(c)所示。在该阶段，电感 L和 S1、S2 的寄

生电容发生谐振。电感电流从正向峰值 Ippk开始下降，S2 的管压 vds2从 0 开始谐振上升直到达到峰

值。如果 S2 的管压 vds2的峰值小于输出电压 Vo，则 S1 的续流二极管不会导通，电路继续谐振。 

当 t2-t3时，S1 断开，S2 断开，等效电路如图 2-3(c)所示。在该阶段，电感 L和 S1、S2 的寄

生电容继续谐振。电感电流 iL过零反向，S2 的管压 vds2从峰值开始谐振下降到零。 

当 t3-t4时，S1 断开，S2 体二极管导通，等效电路如图 2-3 (d)所示；或者 S1 断开，S2 沟道

导通，等效电路如图 2-3 (a)所示。在该阶段，电源给电感 L充电，电感电流 iL负向减小至 0，电
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容 Cbus放电维持输出电压。可以看到在过零点附近，电路并不向输出端传递能量。这会影响输入电

路的形状，影响功率因数和 THD。通过状态轨迹图，能方便的计算 S2 体二极管能否导通的临界点。

如图 4-11 所示，横轴是 S2 的管压 vds2，横轴上两处虚线处分别代表输入电压和输出电压，纵轴是

谐振阻抗和电感电流的乘积，其中谐振阻抗为 

 𝑍𝐿 = √
𝐿

𝐶𝑆1+𝐶𝑆2
 (4-37) 

开关管 S2 导通时，电感电流上升，状态轨迹图从原点 t0点（原点 0）开始上升直到 t1点，接

下来 S2 关断，电路发生谐振，状态轨迹图以输入电压处为圆心，t1点到圆心的半径为圆弧作圆，

直到 t2点.由于此时谐振电压小于输出电压，续流二极管不能导通，电路继续谐振，状态轨迹图从

t2点继续谐振至 t3点，此时，开关管 S2 导通（沟道或者体二极管），电感电流上升，状态轨迹图沿

着纵轴从 t3点到 t4点（原点）。 

由此可知，临界情况是当 t2点恰好处在输出电压点。因此可以求得 

 (𝑉𝑜 − 𝑉𝑖𝑛)
2 = 𝑉𝑖𝑛

2 + (
𝑉𝑖𝑛

𝐿
𝑡𝑜𝑛𝑍𝐿)

2
 (4-38) 

求解得，对于给定的导通时间 ton，临界点处的输入电压瞬时值为 

 𝑉𝑖𝑛_𝑡ℎ =
𝑉𝑜

1+√1+(𝜔𝑟𝑡𝑜𝑛)
2
 (4-39) 

当输入电压瞬时值小于 Vin_th时，续流二极管不同导通；当输入电压瞬时值大于 Vin_th时，续流

二极管导通。虽然当输入电压略大于 Vin_th时，MOSFET S2 的关断谐振过程占总开关周期会比较大，

但是为了简化分析，以下一律忽略 S2 的关断过程。 

4.5.2 输入电压瞬时值小于输出电压的一半 

当输入电压小于输出电压一半时，电路能实现零电压开通。具体模态分析如下： 

当 t0-t1时，S1 断开，S2 导通，等效电路如图 2-3(a)所示。在该阶段，电源给电感 L充电，

电感电流从 0升至正向峰值 ippk，电容 Cbus放电维持输出电压。 

当 t1-t2时，S1 体二极管导通，S2 断开，等效电路如图 2-3 (b)所示。在该阶段，电源和电感

L一起给负载和电容 C充电，电感电流从正向峰值 ippk降至 0。 

当 t2-t3时，S1 体二极管发生反向恢复，S2 断开，等效电路如图 2-3(b)所示。在该阶段，S1

体二极管反向恢复电荷提供电流，电感电流负向增加直到反向恢复电荷释放完全。 

当 t3-t4时，S1 断开，S2 断开，等效电路如图 2-3(c)所示。在该阶段，电感 L和 S1、S2 的寄

生电容发生谐振，S2 的管压从输出电压下降至 0。 

当 t4-t5时，S1 断开，S2 体二极管导通，等效电路如图 2-3 (d)所示；或者 S1 断开，S2 沟道
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导通，等效电路如图 2-3 (a)所示。在该阶段，电源给电感 L充电，电感电流负向减小至 0，电容

Cbus放电维持输出电压，S2 实现零电压开通，减小了开通损耗。至此，完成了一个开关周期。 

 
 

图 4-12 Vin<Vo/2 时开关过程波形 图 4-13 Vin<Vo/2 时开关过程状态轨迹图 

当 Vin<Vo/2 时，通过相应的状态轨迹图能直观的解释电路必然能实现零电压开通。如图 4-13

所示，开关管 S2 导通时，电感电流上升，状态轨迹图从原点 t0点（原点 0）开始上升直到 t1点，

接下来 S2 管关断电路发生谐振，状态轨迹图以输入电压处为圆心，t1点到圆心的半径为圆弧作圆，

直到 t1’点。因为通常情况下，电感电流此时较大，电感相当于电流源，而 MOSFET 输出结电容相

对较小，因此这个谐振过程非常短，通常在开关模态分析时忽略这段时间。然后，MOSFET S1 的体

二极管导通，电感电流下降，状态轨迹图从 t1’点开始下降直到 t2点。由于体二极管的反向恢复，

电感电流继续下降，状态轨迹图从 t2点继续下降直到 t3点。此时，MOSFET S1 的体二极管断开，

MOSFET S2 也断开，电路开始谐振，状态轨迹图以输入电压处为圆心，t3点到圆心的半径为圆弧作

圆，直到 t4点。接着，MOSFET S2 导通（沟道或者体二极管），电感电流上升，状态轨迹图沿着纵

轴从 t4点到 t5点（原点）。由于从 t3点以 Vin为圆心作圆的过程中，必然和纵轴相交，即 S2 的管压

vds2必然会下降到 0，因此必然能实现零电压开通。 

4.5.3 输入电压瞬时值大于输出电压的一半 

当输入电压大于输出电压一半的时候，电路根据不同的反向恢复电流会实现零电压开通或者

谷底开通。（即两种状况临界的反向恢复电流为 IR_th） 

当 t0-t3时，模态情况和输入电压小于输出电压的一半时相同。从 t3开始，根据反向恢复电流

IR的大小，又有两种不同的情况。 

第一种情况，反向恢复电流较大（IR>IR_th），电路能够实现零电压开通，此时后续模态和输入电
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压小于输出电压的一半时相同，如图 4-14 所示。 

 
 

图 4-14 Vin>Vo/2 & IR>IR_th 时开关过程波形 图 4-15 Vin>Vo/2 & IR>IR_th 时状态轨迹图 

 

第二种情况，反向恢复电流较小（IR<IR_th），电路只能够实现谷底开通，此时后续模态和输入电

压小于输出电压的一半时不同，如图 4-16 所示。 

当 t3-t4时，S1 断开，S2 断开，等效电路如图 2-3(c)所示。在该阶段，电感 L和 S1、S2 的寄

生电容发生谐振。但是由于电感在该阶段的初始储能太小，在 S2 的管压从输出电压下降至 0前，

电感的电流先达到 0，因此该阶段只能实现谷底开通。 

 
 

图 4-16 Vin>Vo/2 & IR<IR_th 时开关过程波形 图 4-17 Vin>Vo/2 & IR<IR_th 时状态轨迹图 

 

以上两种情况的分界点在于当电感电流在 t4时刻谐振到零时，S2 的管压也恰好谐振到零。从

状态轨迹图看就是 t4点恰好在原点 0。临界点满足方程： 

 𝑉𝑖𝑛
2 = (𝑉𝑜 − 𝑉𝑖𝑛)

2 + (𝑍𝐿𝐼𝑅_𝑡ℎ)
2
 (4-40) 
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根据以上方程，可以求解得临界的反向恢复电流为 

 𝐼𝑅_𝑡ℎ = −
√[2𝑉𝑖𝑛−𝑉𝑜]𝑉𝑜

√
𝐿

𝐶𝑠1+𝐶𝑠2

 (4-41) 

根据以上分析，可以知道在一个工频周期内的电路工作情况如图 4-18 所示。 

当输入电压瞬时值 vac(θ)<Vin_th时，电路工作在第一种情况，交流源不向负载提供能量，交流

输入电流为 0； 

当输入电压瞬时值 Vin_th<vac(θ)<Vo/2 时，电路工作在第二种情况，电路实现零电压开通。 

当输入电压瞬时值 Vac(θ)>Vo/2 时，电路工作在第三种情况，如果此时反向恢复电流（此处考

虑绝对值）iR>iR_th(θ)，电路实现零电压开通（ZVS）；如果此时反向恢复电流 iR<iR_th(θ)，电路实

现谷底开通（VS）。 

输入电流的计算可以看做两边为 0，中间为周期是 tp，有效值是 Po/Vrms的正弦电流，即 

 𝑖𝑖𝑛(𝑡) = √2
𝑃𝑜

𝑉𝑟𝑚𝑠
sin (

2𝜋

𝑡𝑝
𝑡) (4-42) 

 

图 4-18 工频周期内，电路工作情况 

为了简化分析，除了第一种情况对输入电流造成影响需要额外计算外，其他各种情况都按照

4.2-4.3 分析处理。在图腾柱 Boost PFC 变流器中，输入电压是正弦值： 

 𝑣𝑎𝑐(𝜃) = √2𝑉𝑟𝑚𝑠 sin 𝜃 (4-43) 

由于开关频率远高于工频，输入电压和输入电流在一个开关周期内可以认为是恒定值。因此，

电感电流的正向峰值和负向峰值为： 

 𝑖𝑝𝑝𝑘(𝜃) = 2 ∙ 𝑖𝑖𝑛(𝜃) − 𝑖𝑛𝑝𝑘(𝜃) (4-44) 

 𝑖𝑛𝑝𝑘(θ) =
𝑉𝑜−𝑣𝑎𝑐(𝜃)

𝐿
[𝑇𝑐(θ) + 𝑇𝑑(𝜃)] (4-45) 

因此，在半个工频周期内的开关频率可以求得为： 

 𝑓𝑠(𝜃) =
1

(𝑖𝑝𝑝𝑘(𝜃)−𝑖𝑛𝑝𝑘(𝜃))(
𝐿

𝑣𝑎𝑐(𝜃)
+

𝐿

𝑉𝑜−𝑣𝑎𝑐(𝜃)
)
 (4-46) 

应该注意的是，虽然电感电流的正向峰值 Ippk和负向峰值 Inpk可以从上式中获得，但峰值电流

vac(θ)

iin(θ)

θ
0

Vo/2

Vin_th

iR_th(θ)VS

ZVS

tp
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值的解析解是困难的。因此，在下一节的分析结果中，通过将给定的点代入到这些方程中来获得所

计算的峰值电流值。 

 

4.6 实验验证 

为了验证上述分析，制造了 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机。实验参数和第三章相同，输出电压是

400 VDC。MOSFET 与 AQR校准中的例子相同。半载时的关键波形如图 4-19(a)所示，满载时的关键

波形如图 4-19(b)所示。 

  
(a) 300W 输出功率 (b) 600W 输出功率 

图 4-19 不同功率下 BCM 图腾柱 Boost PFC 实验波形 

在图 4-20 中，比较了电感峰值电流的计算值和实验值。可以看出，根据所提出的分析反向恢

复模型计算的峰值电流与在不同功率水平下测得的峰值一致。同时忽略反向恢复（理想模型）的预

测结果偏离实验结果。MOSFET 体二极管的严重反向恢复明显增大了电感峰值，影响了磁性元件的

设计。 
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(a) 300W 输出功率 (b) 600W 输出功率 

图 4-20 电感电流实验值和两种方法计算值对比 

在图 4-21 的计算结果和实验结果之间比较半线周期内的开关频率范围。这也说明了所提出的

分析开关周期操作分析比传统理想模型准确得多。 

  

(a) 300W 输出功率 (b) 600W 输出功率 

图 4-21 开关频率实验值和两种方法计算值对比 

4.7 本章小结 

本文提出了 BCM 图腾柱 Boost PFC 变换器体二极管的准确分析反向恢复模型和开关周期工作

分析。考虑 MOSFET 体二极管的反向恢复，可以用来计算峰值电感电流和开关频率范围。利用该模

型，与传统理想模型相比，预测开关频率和电感电流峰值的准确度有了很大的提高。开关频率和峰

值电流非常接近实际结果。所提出的分析模型可用作 BCM 图腾柱 Boost PFC 变换器中电感和 EMI 滤

波器的精确设计指南。 
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5 总结与展望 

通讯电源通常采用两级结构，包括前级 PFC 和后级 DCDC。本文针对前级 PFC，分析了常见的

Boost PFC 拓扑和各种工作模式下的优缺点。基于通讯电源领域高频化、小型化、高效化的趋势选

择了 BCM 图腾柱 Boost PFC 作为研究对象。 

BCM 图腾柱 Boost PFC 的关键技术包括：正负半周判断，过零检测，临界导通控制方案，限频

等。第二章对以上关键问题进行详细的分析，选择了合适的方案研制了 600W 四分之一砖尺寸峰值

效率 98.7%的单相 BCM 图腾柱 Boost PFC 样机。 

交错并联技术能显著减小输入输出电流的纹波，减小前级差模滤波器和母线电容等效串联电

阻上的损耗，同时有利于提高功率等级，提高轻载的效率。因此，第三章研究了数字控制的两相交

错并联图腾柱 Boost PFC 电路的实现方式。对关键的交错并联技术进行了详细的分析和研究。最后

研制了交错并联的实验样机。 

理想 BCM 计算方法由于忽略了反向恢复，并不适用于采用 MOSFET 体二极管续流的 BCM 图腾柱

Boost PFC。因此，第四章提出了改进的 BCM 计算方法，并通过实验验证了准确性。 

本课题仍然存在一些问题值得进一步研究。第一、在实际的通讯电源产品中，可靠性是至关重

要的指标，因此如何实现 BCM 的保护十分重要。第二、在实际应用中，输入电压可能出现畸变，如

何实现可靠的正负半周判断值得研究。第三、PFC 在某些应用场合中需要更广的输入电压范围，例

如 290Vrms 甚至 300Vrms，当输入电压瞬时值高于输出电压时，如何实现过零检测。第四、随着宽

禁带半导体器件发展，由于寄生参数的减小，PFC 的开关频率能够提升至兆赫兹，连续导通模式也

能实现不错的效率，新器件在 PFC 领域的应用。 
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