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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。传统通讯电源由前级 PFC 与后级 DC/DC 构成，其中前级 PFC 最重要的是能够满足高

功率因数与高效率的需求，许多情况下还需保证高可靠与低成本。 

效率、可靠性与成本很大程度上取决于器件与拓扑的选择。本文研究的对象为基于 Si

器件的交错并联 CRM 图腾柱 PFC。图腾柱 PFC 拓扑简单，导通损耗小，常用于高效 AC/DC

通讯电源场合。交错并联技术能够减小输入电流纹波，有效提升功率等级，提高轻载效率。

而 Si MOSFET 工艺成熟，导通电阻小，有利于实现高效、高可靠与低成本。 

CRM 模式下变化的开关频率给主从相交错控制带来了挑战。本文综述了 CRM 开环

与闭环交错控制策略，分析了数字控制中交错控制策略的局限性，采用了闭环交错控制策

略，以保证主从相电感电流的稳定交错，并且详细分析了 CRM 模式下，交错并联图腾柱

PFC 的数字控制策略。 

采用 CRM 闭环交错控制策略时，主从相能否实现软开关取决于电感电流 ZCD 策略

是否可靠。而本方案中采用了同步整流管续流，必须通过采样电感电流实现 ZCD。而电流

采样可能受到扰动影响，导致 ZCD 超前或滞后，使得开关管存在硬开通风险。本文详细

介绍了现有电感电流 ZCD 策略，分析了 ZCD 信号受到扰动影响时软开关控制的可靠性，

并提出一种改进的双 ZCD 策略，保证了软开关的可靠性。最终研制了一台 3kW 峰值效率

98.9%的基于 Si 器件的高效 CRM 图腾柱 PFC 样机，验证了闭环交错控制与双 ZCD 策略

的可靠性。 

关键词：图腾柱 PFC，CRM 模式，ZCD 策略，交错并联 

   

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  Abstract 

III 
 

Abstract 

Switching power supply has the advantages of high efficiency, light weight, wide voltage 

regulation range, etc., and has been widely used in the field of communication power supply. The 

traditional communication power supply is composed of a front-end PFC and a back-end DC/DC. 

The most important specifications of PFC are high power factor and high efficiency. In many 

cases, it is also necessary to ensure high reliability and low cost. 

Efficiency, reliability, and cost largely depend on device and topology. The research object 

of this paper is the interleaving CRM totem pole PFC based on Si devices. Totem Pole PFC has 

simple topology and low conduction loss. It is often used in high-efficiency AC/DC 

communication power supply. The interleaving technology can reduce the input current ripple, 

increase the power level, and improve the light load efficiency. The Si MOSFET has mature 

technology and low on-resistance, which is more conducive to achieving high efficiency, high 

reliability and low cost. 

The changing switching frequency brings challenges to the interleaving control in CRM 

mode. This article summarizes the open-loop and closed-loop interleaving control strategies, 

analyzes the limitations of the interleaving control strategy in digital control, adopts the closed-

loop interleaving control strategy to ensure the stable interleaving, and analyzes the digital control 

strategy of CRM Totem Pole PFC in detail. 

In CRM closed-loop interleaving control strategy, whether the master-slave phase can realize 

soft switching depends on whether the ZCD strategy is reliable. In this scheme, the synchronous 

rectifier freewheeling is adopted, and ZCD must be realized by sampling inductor current. The 

current sampling may be affected by disturbances, leading to ZCD leading or lagging, making the 

switch has the risk of hard turn-on. This article introduces the existing ZCD strategy in detail, 

analyzes the reliability of the soft switch control when the ZCD signal is affected by disturbances, 

and proposes an improved dual ZCD strategy to ensure soft switching. Finally, a 3kW high-

efficiency CRM totem pole PFC prototype based on Si devices with 98.9% peak efficiency is built, 

which verifies the reliability of the closed-loop interleaving control and the dual ZCD strategy. 

Key words: Totem Pole PFC, CRM Mode, ZCD Strategy, Interleaving 
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1 绪论  

1.1 研究背景及意义 

随着 5G 技术的飞速发展，“新基建”一词越来越频繁地出现在我国政府的工作报告

中，2020 年 3 月的中央政治局常务委员会会议中提出，要加快 5G 网络、数据中心等新型

基础设施建设进度[1]。“新基建”涵盖了 5G 基站、电动汽车与数据中心等基础设施，具有

分布密、范围广、能耗大的特点。 

传统 4G 基站平均功耗约为 1.5 千瓦。与 4G 基站相比，5G 移动通讯技术的指标大幅

提升，5G 基站设备的用电量大幅增加，平均功耗高达 3.5 千瓦。根据对我国“十四五”期

间电力需求总量的预测，在“十四五”末预计我国电力总需求能达到约 9.2 万亿千瓦时，

通讯基站的用电量约占全社会用电量 2.4%。 

此外，基站信号的覆盖程度与信号频率大致呈反比关系。4G 基站的覆盖范围超过 1

公里，而 5G 基站属于高频基站，平均覆盖范围约为 450 米，仅为 4G 基站平均覆盖范围

的三分之一。因此为了实现相同的信号覆盖效果，势必要增加 5G 基站的数量。预计“十

四五”末，我国 5G 基站数量将达到 700 万台左右，而 4G 基站减退至 280 万台[1]。 

5G 基站中主要采用通讯电源作为电能传输设备，因此分布密、能耗大的 5G 基站也给

通讯电源提出了更严格的需求[2]。一方面，5G 基站总能耗大，需要高效的通讯电源来尽可

能减少能量传输过程中的损耗；另一方面，5G 基站平均功耗更高，且数量迅速增长，需

要更高功率等级、高可靠、低成本的通讯电源。 

现阶段通讯电源通常采用两级架构，前级 PFC，后级 DC/DC[3]，如图 1-1 所示。为了

提高通讯电源的效率，需要先研究高效 PFC 拓扑及其控制策略。 

PFC DC/DCvin Vout

 
图 1-1 传统两级架构的通讯电源 

1.2 高效功率因数校正器研究现状 

早期 AC/DC 变换器采用全桥不控整流电路，如图 1-2 所示。以正半周为例，当输入
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电压大于输出电压时，整流桥中二极管 D1 与 D4 导通，输出电容 Co 储存能量，同时向负

载侧传递能量；当输入电压小于母线电压时，整流桥中的二极管截止，输出电容 Co 向负

载侧传递能量。采用全桥不控整流电路会在电网侧引入大量高次谐波，可能导致电网电压

畸变，进而影响其他用电设备的正常工作[4]。 

vin
RLCo

D1 D3

D2 D4

 

图 1-2 全桥不控整流电路原理图 

为了减小 AC/DC 变换器对电网的影响并且提高功率因数，后期的 AC-DC 变换器大

量采用了有源功率因数校正器（Power Factor Corrector, PFC）方案。传统的有源功率因数

校正器采用全桥 Boost 电路[5]，通过在整流桥后加上 Boost 电路实现达到输入电流跟随输

入电压的目的，能够有效提升功率因数。但是全桥 Boost 电路中，采用整流桥结构会导致

导通损耗较大，降低了 AC/DC 变换器的效率。 

无桥 PFC 拓扑的出现进一步提升了 AC/DC 变换器效率。图 1-3 给出了 2014 年至 2020

年学术界和工业界中高效 PFC 的研究现状[6-17]，详细标明了样机的研发单位和峰值效率。

可以看到，现阶段高效 PFC 的峰值效率已经接近甚至超越 99%。图中右侧绿色方框内为

2017 年至 2020 年的高效 PFC 样机，采用了多电平 PFC 拓扑，利用低压器件低 NFoM 的

特性，实现了最高 99.1%的峰值效率[16]。然而，现阶段多电平 PFC 样机皆由分立元件搭建

组成，且开关管数量远多于传统两电平 PFC，导致多电平 PFC 电路的成本高昂，且电路可

靠性无法得到保证，有待后续研究。 

传统的两电平 PFC 电路同样能够实现 99%左右的峰值效率。图中左侧蓝色方框内的

高效 PFC 皆采用了传统两电平 PFC 拓扑，且大多采用了图腾柱 PFC 拓扑。传统两电平

PFC 拓扑中，图腾柱 PFC 拓扑结构最为简单且正负半周对称，仅有四个开关管，同时共模

噪声小[18]，如图 2-4 所示。器件数量少有利于提升电路可靠性，降低成本。 

高效两电平 PFC 样机中，采用了图腾柱 PFC 拓扑的样机多使用了氮化镓（GaN）器

件。宽禁带器件具有导通电阻（Rdson）小，开关速度快的特性，能够有效减小开关损耗与

导通损耗，适合应用于高频场合。英飞凌公司研制了一台基于 GaN 器件的 CCM 图腾柱
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PFC 样机，其峰值效率能够达到 99.1%。CPES 的图腾柱 PFC 样机采用了 CRM 工作模式，

减小了开关损耗，同时将开关频率提升至 1MHz 以上，提高了功率密度，实现了 98.8%的

峰值效率[7]。 

宽禁带器件的出现一定程度上拓展了图腾柱 PFC 拓扑的应用，GaN 器件的反向恢复

非常小，因此基于 GaN 器件的图腾柱 PFC 电路不仅能够工作在临界连续导通模式（Critical 

Conduction Mode， CRM）与断续导通模式（Discontinuous Conduction Mode， DCM）下，

还可以工作在连续导通模式（Continuous Conduction Mode， CCM）下[19]。而由于 Si 

MOSFET 体二极管的反向恢复严重，基于 Si 器件的图腾柱 PFC 工作在 CCM 模式下时，

开关管会产生严重的反向恢复损耗。因此基于硅器件的图腾柱 PFC 电路仅能工作在 CRM

模式或者 DCM 模式。 

图 1-3 中蓝色方框中英飞凌公司研制的基于 Si 器件的高效 PFC 样机峰值效率能够达

到 98.6%[12]。 

 
图 1-3 高效率 PFC 研究现状[6-17] 

虽然宽禁带器件方案有利于减小开关损耗与导通损耗，但是现阶段宽禁带器件的成本

较高，可靠性有待工程验证。而硅器件的成本低廉，工艺成熟，可靠性高。表 1-1 中列举

了氮化镓（GaN）器件、碳化硅（SiC）器件与硅（Si）器件的商用 MOSFET 型号，给出

了其对应型号的导通电阻（Rdson）、单片售价（Price）及 1 毫欧等效导通电阻所需花费的

器件成本（Cost1mΩ）。表 1-1 中器件售价来源于 2020 年 10 月云汉芯城器件采购平台，根

据购买数量大于 100 只时可采购的器件最低单价来确定单片售价。 

为了对比不同器件的成本，可以将导通电阻归一化。假定使用同一型号的开关管，期

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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望得到 1 毫欧的等效导通电阻，则需要并联 N1mΩ个相同型号的 MOSFET。N1mΩ与器件导

通电阻 Rdson 的关系可由式(1-1)推得： 

 1 1
dson

m

R
N

m 


 (1-1) 

因此可以根据式(1-2)推得使用该器件实现 1 毫欧导通电阻所需成本为： 

 11m mCost N Price    (1-2) 

将表 1-1 中器件 1 毫欧导通电阻下所需成本绘制成图 1-4，可以看到现阶段 Si 器件

的成本约为 SiC 器件的二分之一左右，约为 GaN 器件的四分之一左右，成本远低于现有

商用宽禁带器件。考虑到高效 PFC 在部分应用场合中高可靠性与低成本的需求，采用基于

Si 器件的图腾柱 PFC 更有利于实现低成本、高可靠性与高效率的目标。 

表 1-1 等效 1 mΩ导通电阻现有商用器件成本参数 

器件类型 器件型号 Rdson(mΩ) Price(元) Cost1mΩ (元) 

GaN 

NV6117 120 46 5569 

IGO60R070D1 70 85 5973 

LMG3411R050 50 117 5850 

GS66516T 25 277 6940 

SiC 

IMZA65R027M1H 27 121 3267 

NVBG020N090SC1 20 105 2100 

NTHL060N090SC1 60 44 2640 

C3M0015065D 15 221 3315 

Si 

IPT60R022S7 22 63 1386 

IPW65R019C7 19 80 1538 

IPZ60R017C7 17 73 1245 
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图 1-4 不同商用器件的 Cost1mΩ参数 

1.3 本论文主要研究内容 

针对通讯电源中 AC/DC 变换器低成本、高效率与高可靠性的需求，本文选择基于 Si

器件的交错并联 CRM 图腾柱 PFC 作为研究对象。本文详细分析了基于数字控制的 CRM

交错并联策略，着重分析了 CRM 开环交错控制策略中从相软开关的可靠性与主从相电感

电流交错的稳定性，同时给出了 CRM 闭环交错控制策略中锁相环振荡与开关频率的关系。 

在采用了闭环交错控制策略的基础上，本文发现主从相能否软开关取决于电感电流过

零检测（Zero Crossing Detection, ZCD）策略是否可靠，并提出了一种改进的双 ZCD 策略，

将续流管的关断控制与开关管的开通控制解耦，保证了软开通的实现。最终搭建了低成本、

高效率、高可靠的交错并联 CRM 模式图腾柱 PFC 样机。 

本文主要的工作内容如下： 

第一章回顾了本文的研究背景及现有高效率 PFC 变换器的研究现状，对比分析了相

同导通电阻下商用器件的成本，明确了本文的研究对象为基于 Si 器件的 CRM 模式图腾柱

PFC。 

第二章综述了 CRM 图腾柱 PFC 交错并联控制策略，分析了 CRM 开环交错控制策略

中相位延时受到扰动时软开关的可靠性，同时分析了 CRM 闭环交错策略中锁相环相位差

与开关频率、DSP 主频的关系，指出闭环交错控制更适合本方案。此外，本章给出了基于

数字控制平台的整体控制方案，分析了各关键技术点并给出了解决方案。 

第三章详细介绍了现有电感电流过零检测控制策略，分析并对比其在不同扰动影响时

0
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t 1
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)
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软开关的可靠性，提出了一种改进的双 ZCD 策略，通过实验验证了采用该 ZCD 策略时软

开关的可靠性。 

第四章介绍了电路中元器件参数的设计方法，并搭建了一台额定功率 3kW，峰值效率

98.9%的高效交错并联 CRM 图腾柱 PFC 样机，给出了在不同负载条件下的电路工作波形

与效率曲线。 

第五章总结了本文上述内容，展望后续可改进的工作内容。 
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2 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 研究 

传统 CRM 图腾柱 PFC 电路中，电感电流 iL 通过续流开关管的体二极管续流。Si 

MOSFET 的体二极管通常导通压降较高，导致续流时导通损耗较大。因此为了进一步减小

电感电流续流时的导通损耗，提高效率，本方案中采用了同步开关管作为高频续流管[20]。 

为了实现更高的功率等级，本文中采用了交错并联技术[21]。交错并联技术能够减小高

频开关管的电流应力，同时提升整机功率[22]。交错并联 CRM 图腾柱 PFC 的原理图如图 

2-1 所示。定义主相高频桥臂由 S1 与 S2 构成，从相高频桥臂由 S3 与 S4 构成，从输入侧流

入的电流为输入电流 iin。 

L1

vin

S1

S2

S3

S4

VoCo

S5

S6

L2

主相高
频桥臂

从相高
频桥臂

iin

 

图 2-1 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 变换器原理图 

   交错并联技术能够显著减小输入电流纹波的幅值，如图 2-2 所示。同时，输入电流

纹波的频率大大提高，有效减小了输入差模滤波器的体积[23]。此外，交错并联技术还有

利于减小流过输出电容 Co 电流的高频电流纹波[24]，如图 2-3 所示，降低了输出电容的高

频 ESR 损耗[25]，提升整体的效率。 

0 π 
θ 

0

5

10

15
输
入
电
流
纹
波
（A

）

单相

交错并联

 

图 2-2 单相与交错并联的输入电流纹波（Po=3kW） 
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图 2-3 单相与交错并联时流经输出电容电流的高频分量（Po=3kW） 

当负载减轻，开关频率迅速增高，开关损耗迅速增大。交错并联控制策略中可以在轻

载时屏蔽一相，仅工作在单相 CRM 模式下，来降低轻载时的开关频率，提升轻载效率。 

2.1 CRM 图腾柱 PFC 电路模态分析 

为了便于理解 CRM 图腾柱 PFC 工作原理，本节仅对单相 CRM 图腾柱 PFC 一个开关

周期内的开关模态进行分析。图腾柱 PFC 电路的原理图如图 2-4 所示。Co 为输出电容，

开关管 S1 与 S2 构成了高频桥臂，开关管 S3 与 S4 构成了工频桥臂。图腾柱 PFC 拓扑结构

对称。正半周时，工频开关管 S4 导通，S3 关断，高频桥臂中 S2 为主开关管，S1 为同步整

流管；负半周时，工频开关管 S3 导通，S4 关断，高频桥臂中 S1 为主开关管，S2 为同步整

流管。为了便于理解工作原理，本节中仅分析正半周时单个开关周期内的工作模态。 

L

vin

S1

S2

S3

S4

VoCoCf

 
图 2-4 图腾柱 PFC 电路原理图 

正半周时，CRM 图腾柱 PFC 电路单个开关周期内的工作波形如图 2-5 所示，开关周

期内各阶段对应的等效电路模态如图 2-6 所示。正半周时，工频开关管 S4 恒导通，工频

开关管 S3 恒关断。定义电感电流的正方向为从电网侧流向高频桥臂中点，电感两端电压

左正右负。 
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(a)vin<Vo/2                             (b)vin>Vo/2 
图 2-5 正半周时 CRM 图腾柱 PFC 单个开关周期工作波形 
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(a)储能阶段[t0-t1]                          (b)换流阶段[t1-t2] 

L

vin

S1
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S3

S4

VoCoCf

L

vin

S1

S2

S3

S4

VoCoCf

  
     (c)体二极管续流阶段[t2-t3]                  (d)同步开关管续流阶段[t3-t4] 

L

vin

S1

S2

S3

S4

VoCoCf

L

vin

S1

S2

S3

S4

VoCoCf

 
(e)反向恢复阶段[t4-t5]                    (f)谐振阶段[t5-t6] 

图 2-6 正半周时 CRM 图腾柱 PFC 各阶段下的等效电路 

[t0-t1]储能阶段：当 t0 时刻，开关管 S2 导通。电感 L 两端承受正向压降，大小为 vin，

电感 L 储存能量，电感电流 iL 线性增大。输出电容 Co 向负载侧传递能量。直到 t1 时刻，

开关管 S2 关断，电感电流 iL上升到峰值。 

[t1-t2]换流阶段：当 t1时刻，开关管 S2 关断。开关管 S1 的寄生电容与开关管 S2 的寄生

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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电容并联，与电感 L 发生串联谐振。开关管 S2 的寄生电容被迅速充电，同时开关管 S1 的

寄生电容放电，vDS2 上升，vDS1 下降。直到 t2 时刻，vDS2 上升到输出电压 Vo，vDS1 电压下

降到零，S1 的体二极管自然导通。 

[t2-t3]体二极管续流阶段：当 t2 时刻，开关管 S1 的体二极管导通，电感电流 iL通过 S1

的体二极管续流。电感 L 两端承受反向压降，大小为(vin-Vo)。电感 L 向负载侧传输能量，

电感电流 iL线性减小。直到 t3 时刻，同步整流管 S1 导通。 

[t3-t4]沟道续流阶段：当 t3 时刻，同步整流管 S1 导通，电感电流 iL通过开关管 S1 的沟

道续流。电感 L 两端承受反压(vin-Vo)，电感 L 向负载侧传输能量，电感电流 iL 继续线性

减小。直到 t4 时刻，电感电流 iL下降到 0，开关管 S1 沟道关断。 

[t4-t5]反向恢复阶段：当 t4 时刻，电感电流下降到 0，开关管 S1 关断。由于沟道续流阶

段内存在少量电流通过体二极管续流，S1 的体二极管仍存在短暂反向恢复。开关管 S2 漏

源极电压 vDS2 仍为输出电压 Vo，电感电流 iL反向增大。直到 t5 时刻，开关管 S1 的体二极

管反向恢复结束。 

[t5-t6]谐振阶段：当 t5 时刻，开关管 S1 的体二极管反向恢复结束，开关管 S1 的寄生电

容与 S2 的寄生电容并联，与电感 L 发生串联谐振。此时电感电流 iL 方向为负，电感电流

iL 给 S1 寄生电容充电，给 S2 的寄生电容放电，vDS1 上升，vDS2 下降。根据输入电压 vin 与

输出电压 Vo 的关系，vDS2 可能谐振到零或者谷底电压值[26]。当 vin<Vo/2 时，vDS2 能够谐振

到零，直到 t6 时刻，开关管 S2 零电压开通，对应波形如图 2-5（a）所示；当 vin>Vo/2 时，

vDS2 能够谐振到谷底电压值(2vin-Vo)，直到 t6时刻，开关管 S2 谷底开通，对应波形如图 2-5

（b）所示。 

2.2 CRM 交错控制策略 

CRM 模式下的交错控制策略可以分为 CRM 开环交错控制策略和 CRM 闭环交错控制

策略。CRM 开环交错控制策略通过固定主从相间的相位差为 180°，保证了主从相开关频

率一致，实现主从相电感电流 180°交错[27]。CRM 闭环交错控制策略通过控制从相开关

频率使其与主相一致，实现主从相电感电流 180°交错[28]。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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主相高
频桥臂

从相高
频桥臂

iin iLM

iLS

vgsM vgsM
 

图 2-7 正半周时交错并联图腾柱 PFC 原理图 

由于图腾柱 PFC 电路结构对称，因此仅以正半周为例分析主从相的交错控制策略。如

图 2-7 所示为正半周时交错并联图腾柱 PFC 示意图，此时工频开关管 S6 导通，S5 关断。

为了便于区分主相与从相电感电流，主相的电感定义为 LM，主相电感电流定义为 iLM；从

相的电感定义为 LS，从相电感电流定义为 iLS。正半周工作时，主相高频桥臂中 S2 为主开

关管，S1 为高频续流管；从相高频桥臂中 S4 为主开关管，S3 为高频续流管。定义主相开

关管 S2 的栅源极电压为 vgsM，从相开关管 S1 的栅源极电压为 vgsS。 

 CRM 开环交错控制策略 

表 2-1 CRM 图腾柱 PFC 交错并联开环控制策略分类 

从相开关管的同步时刻 工作模式 

开关管开通时刻 

体二极管续流 
电压模式 

电流模式 

同步整流管续流 
电压模式 

电流模式 

开关管关断时刻 

占空比 D>0.5 

占空比 D=0.5 

占空比 D<0.5 

开环交错控制策略通过设定主从相间的相位差，来保证主从相开关频率一致。而 CRM

模式下，工频周期内开关频率在持续变化，因此需要采样主相开关周期 TswM 来设定相位

差[29]。数字控制中，通常使用 DSP 采样主相的开关周期 TswM，控制从相开关管 S4 同步主

相开关管 S2，延时 TswM/2 开通或关断，实现主从相的相位交错且开关频率一致。 
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CRM 开环交错控制策略根据主从相开关管的同步时刻可以分为两类：同步从相开关

管 S4 的开通时刻，即从相开关管 S4 的开通时刻滞后主相开关管 S2 开通时刻 TswM/2[30]；以

及同步从相开关管 S4 的关断时刻，即从相开关管 S4 的关断时刻滞后主相开关管 S2 的关断

时刻 TswM/2，如表 2-1 所示。 

同步从相开关管 S4 的开通时刻可以根据电感电流续流的路径，分为体二极管续流[31]

与同步整流管续流。采用体二极管续流时，电感电流 iL过零后，体二极管自然截止，此后

进入谐振阶段；采用同步整流管续流时，在电感电流 iL 过零后，若同步整流管继续导通，

则电感电流 iL会反向增大直到同步整流管关断。 

同步从相开关管开通时刻时，从相开关管 S4 开通时刻由主相开关管 S2 决定，从相开

关管 S4 关断时刻由控制环路决定。电压模式下，控制环路由单个电压环构成，环路输出为

主从相开关管 S4 的导通时间 Ton；电流模式下，控制环路由电压外环与电流内环构成，电

流环的输出为电感电流峰值 ipeak。因此还需根据工作模式分为电压模式控制与电流模式控

制。 

同步从相开关管关断时刻时，从相开关管 S4 关断时刻由主相开关管 S2 决定，从相开

关管 S4 开通时刻通过从相 ZCD 控制。ZCD 电路能够保证电感电流过零时续流管关断，因

此无需区分体二极管续流或者同步整流管续流。同步从相开关管关断时刻根据占空比可以

分为占空比大于 0.5、占空比等于 0.5 与占空比小于 0.5 三类。 

数字控制中，为了设定变频时的主从相延时，需要采样主相的开关周期大小 TswM。数

字控制中采样结果与设定的延时 Tdsync 都为离散量，导致设定延时 Tdsync 与理论延时存在

一定误差。此外，受限于 DSP 中 EPWM 寄存器的更新机制，无法实时调整开关周期大小，

导致相位延时的更新存在一个或者数个开关周期的延时。在数字控制中给定延时 Tsync时，

通常会使用到主相上个开关周期采样值 TswM。而主相开关周期持续变化，因此相位延时更

新时的主相开关周期值与 DSP 中采用的主相开关周期采样值 TswM 不同，导致 Tsync与理论

值存在误差。综合以上因素以及电路中可能存在的扰动因素，给定的主从相间延时 Tdsync

极有可能受到扰动影响，与理论值存在一定偏差。 

2.2.1.1 开关管开通时刻同步 

从相开关管开通时刻同步分为体二极管续流与同步整流管续流两种情况。二者的区别

在于电感电流能否下降到零以下，理想交错情况下波形如图 2-8 所示。其中灰色区域时长

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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代表主相开关管 S2 开通到从相开关管 S4 开通的延时时间 Tdsync。主从相电感电流 180°交

错时，延时 Tdsync的大小为主相开关周期的二分之一 TswM/2。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync  

图 2-8 开关管开通时刻同步下主从相电感电流交错波形 

采用体二极管续流时，主从相的电感电流下降到零后，续流管的体二极管自然截止，

直到检测到 ZCD 信号，主相开关管 S2 才会开通。而从相开关管 S4 直到收到主相开关管的

同步信号，才会在此开通。在电压模式下，主相开关管 S2 的导通时间 TonM 与从相开关管

S4 的导通时间 TonS都等于电压环的输出，如图 2-9 所示。 

PI Limit
Vo

* G(s)ΔVo

Ton

TonM

TonS

Vo 

K(s)

 
图 2-9 电压模式下的开环交错并联控制环路 

当主从相的相位延时Tdsync出现扰动，扰动后的相位延时T*
sync比理论的相位延时Tdsync

小，此时交错波形如图 2-10（a）所示。在同步信号到来前，从相续流管 S3 的体二极管仍

处于导通状态；当同步信号到来时，从相电感电流 iLS仍未下降到零，从相开关管 S4 收到

同步信号导通， S4 工作在硬开关状态。图 2-10（a）中还可以看到，在扰动出现后的几个

开关周期内，从相开关管 S4 会一直处于硬开通的状态，进一步降低了电路的可靠性。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync

Ton Ton

Ton Ton

Tdsync

Ton

 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync

Ton Ton

Ton

Ton

Ton

Tdsync  

  （a） *
dsync dsyncT T                        （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-10 开环交错控制电压模式工作时 Tdsync扰动时波形（体二极管续流） 

当扰动后的相位延时 T*
dsync比理论的相位延时 Tdsync大时，主从相波形如图 2-10（b）

所示。在同步信号到来前，从相电感电流 iLS 已经下降到零，且此时体二极管截止，从相
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电感电流 iLS 一直保持为零；当同步信号到来时，从相开关管 S4 漏源极电压 vDS4 接近零，

S4 软开通。但是由于导通时间 Ton 恒定，相位延时偏大导致续流时间缩短，在下个开关周

期结束时，从相电感电流 iLS无法下降到零，从相开关管 S4 工作在硬开关状态。可以看到

采用体二极管续流时，电路工作在电压模式下，相位延时 Tdsync 出现扰动可能会导致从相

开关管 S4 硬开通，不利于电路稳定可靠工作。 

PI Limit
Vo

*

G(s)
ΔVo Irms Vo 

K(s)

vin 
1/vinrms 

vin/vinrms 

IpeakM

IpeakS

 
图 2-11 电流模式下的开环交错控制环路 

电流模式下的开环交错控制环路如图 2-11 所示，其中 vin 代表输入电压采样值，vinrms

代表采样后计算得到的输入电压有效值，Vo
*代表输出电压的给定。此时主相电感电流峰

值 ipeakM与从相电感电流峰值 ipeakS相同，等于电流环的输出。当相位延时 Tdsync出现扰动，

导致扰动后的延时 T*
sync 比理论相位延时 Tdsync 小，同步信号到来时从相电感电流 iLS 未下

降到零，导致从相开关管 S4 硬开通，如图 2-12（a）所示。且由于 S4 开通时刻时电感电流

已经大于零，扰动出现后的从相开关周期内，电感电流 iLS会提前到达峰值 ipeak，进而导致

从相电感电流过零时刻提前，电感电流为零直到下一个同步信号到来，从相开关管 S4 开

通，回到正常交错工作。可以看到在这种情况下，出现扰动时会出现一次硬开通，扰动后

的开关周期结束后，从相就能够回到正常工作。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync

ipeak

Tdsync   

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync

ipeak

Tdsync  

（a） *
dsync dsyncT T                       （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-12 开环交错控制电流模式工作时 Tdsync扰动时波形（体二极管续流） 

当扰动后的延时 T*
sync 比理论的相位延时 Tdsync 大，同步信号到来时，从相续流管 S3

的体二极管已经截止，从相开关管 S4 软开通，如图 2-12（b）所示。在下一个从相开关周

期结束时，从相电感电流 iLS未到达零，从相开关管 S4 出现一次硬开通。可以预见，出现

硬开通的该开关周期结束后，从相就能够回到正常工作模态。因此在电流模式下的开环交

错控制中，相位延时 Tdsync 出现扰动必然会导致一次硬开通，在一个或者两个开关周期后
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从相回到正常工作状态。 

采用同步整流管续流时，电感电流到达零后，电感电流还会继续下降直到续流管沟道

关断。当 Tdsync 出现扰动时，从相电感电流的波形中可能出现负向电流的情况。采用同步

整流管续流的方式同样可以分为电压模式工作与电流模式工作两类，两种模式对应的控制

框图如图 2-9 与图 2-11 所示。 

电压模式下，相位延时 Tdsync 可能受到扰动影响。若扰动后相位延时 T*
dsync 小于理论

相位延时 Tdsync，如图 2-13（a）所示，则从相开关管 S4 的同步开通信号提前，导致从相

电感电流 iLS 未下降到零时，开关管 S4 硬开通。若扰动后相位延时 T*
dsync 大于理论相位延

时 Tdsync，如图 2-13（b）所示，则从相开关管 S4 的同步开通信号滞后，导致从相电感电

流 iLS下降到负值后，开关管 S4 才开通。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync Tdsync

Ton Ton Ton

Ton Ton

      

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync Tdsync  

（a） *
dsync dsyncT T                      （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-13 开环交错控制电压模式工作时 Tdsync扰动时波形（同步整流管续流） 

对比图 2-10 与图 2-13 可以看到，采用体二极管续流时，扰动出现后电感电流无法复

位回到零起点；而采用同步整流时，扰动出现后的开关周期结束时，电感电流能够回到零，

恢复正常工作[32]。 

分析扰动前后的两个开关周期，可以发现，相位延时 T*
dsync偏差会同时改变扰动前后

开关周期的大小，但扰动前后开关周期的总时长由主相决定，其大小为 2TswM。电压模式

下，开关管的导通时间 Ton 恒定，因此两个开关周期内，从相开关管 S4 的总导通时长为

2Ton，续流管 S3 的总导通时长为 2（TswM-Ton）。根据式(2-1)，两个开关周期内,从相电感电

流上升量与下降量相等，因此在同步整流管续流时，同步开通信号的超前或者滞后不会影

响扰动出现后从相的正常工作。 

 ( )in o in
LM on swM on

v V v
i T T T

L L


     (2-1) 

采用同步整流管续流时，电路工作在电流模式下，若相位延时 Tdsync 出现扰动，则扰

动后无法保证稳定的交错并联。图 2-14（a）与图 2-14（b）分别给出了扰动出现时，相

位延时 T*
dsync小于与大于理论相位延时 Tdsync的情况下主从相电感电流的工况。 
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可以看到由于峰值电流 ipeak 一定，在扰动前后两个开关周期内，同步开通信号超前导

致开关管 S4 开通时间缩短，电感电流续流时长增大。当扰动后开关周期结束，从相电感电

流 iLS已反向增大到负值，波形中可以看出，从相无法恢复正常工作。 

当从相扰动后的相位延时 T*
dsync 大于理论相位延时 Tdsync 时，此时扰动前后两个开关

周期内的总导通时间增加，导致下个开关周期开始时从相开关管 S4 硬开通。 

因此采用同步整流管续流，电路工作在电流模式下，相位延时 Tdsync 出现扰动可能导

致开关管硬开通，或者从相无法恢复正常工作。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync Tdsync

ipeak

  

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync T*
dsync Tdsync

ipeak

 

（a） *
dsync dsyncT T                        （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-14 开环交错控制电流模式下 Tdsync扰动时波形（同步整流管续流） 

总结了 CRM 开环交错控制时相位延时 Tdsync 出现扰动的情况，汇总得到表 2-2 所示

结果。表中可靠性的判定依据分别为从相能否保证软开通以及从相能否恢复正常工作两类。

归纳后发现，当同步开通信号超前时，必然会导致从相开关管 S4 硬开通，无法从相开关管

软开通。此外，仅有采用同步整流管续流，电路工作在电压模式的情况下，才能保证扰动

出现后，从相恢复正常工作，主从相电感电流稳定交错。 

表 2-2 CRM 开环交错并联从相开关管开通时刻同步下 Tdsync扰动时可靠性 

工作模式 从相开关管能否保证软开通 从相能否恢复正常工作 

体二极管续流 
电压模式 

存在硬开通风险 

否 

电流模式 否 

同步整流管续流 
电压模式 是 

电流模式 否 

本文研究对象为基于 Si 器件的交错并联图腾柱 PFC 变换器，Si  MOSFET 硬开通时

产生较大反向恢复损耗，极大降低电路可靠性。因此开环交错控制不适合用于本方案。 

2.2.1.2 开关管关断时刻同步 

从相开关管关断时刻同步控制的交错波形如图 2-15 所示。该模式下主从相开关管的

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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开通时刻由各自 ZCD 信号控制，从相开关管 S4 的关断时刻由主相决定。主相开关管 S4 关

断后，经过相位延时 Tdsync，从相开关管 S4 关断。从相关断时刻与工作模式无关，因此电

流模式或电压模式工作都不会影响到从相开关管 S4 的开通时间。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync  

图 2-15 开关管关断时刻同步正常交错波形 

从相开关管关断时刻同步分为占空比小于 0.5，占空比大于 0.5 与占空比等于 0.5 三种

情况。 

当占空比大于 0.5，此时输入电压大于二分之一的输出电压，若相位延时 Tdsync出现扰

动，则扰动后的主从相工作波形如图 2-16（a）与图 2-16（b）所示。 

当实际延时 T*
dsync小于理论延时 Tdsync时，同步信号到来时，从相开关管 S4提前关断，

导致电感电流实际峰值 ipeak 小于理论电流峰值，而从相电感电流续流时间相应缩短，进而

导致下一次从相 ZCD 信号超前。可以看到，相位延时扰动导致下次 ZCD 超前，导致下个

开关周期内开关管 S4 的导通时间增加，进而导致该开关周期结束时的 ZCD 信号滞后于理

论 ZCD 时刻。相位延时的扰动导致了 ZCD 信号的超前或者滞后，且扰动后持续存在这种

现象，体现在波形上为电感电流峰值的振荡。当 T*
dsync 大于 Tdsync 时，如图 2-16（b）所

示，同样从波形上观察到从相电感电流的振荡。 

iLM

iLS

vgsM

vgsS

T*
dsync Tdsync       

iLM

iLS

vgsM

vgsS

T*
dsync Tdsync  

  （a） *
dsync dsyncT T                         （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-16 关断时刻同步开环交错控制下 Tdsync出现扰动时波形（D>0.5） 

振荡是否收敛取决于占空比的大小。从图 2-16 中可以观察到，当占空比 D 大于 0.5

时，振荡呈现出收敛的趋势，最终主从相能够恢复稳定交错。当占空比 D 小于 0.5 时，如

图 2-17（a）与图 2-17（b），振荡呈现出发散的趋势。 

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync TdsyncT*
dsync              

iLM

iLS

vgsM

vgsS

Tdsync TdsyncT*
dsync  

  （a） *
dsync dsyncT T                         （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-17 关断时刻同步开环交错控制下 Tdsync出现扰动时波形（D<0.5） 

当占空比大于 0.5 时，相位延时 Tdsync 出现扰动，导致从相电感电流失去稳定交错的

能力。从波形上可以看到，相位延时出现扰动后，实际 ZCD 时刻与理论 ZCD 时刻偏差增

大，甚至出现同步关断信号再次到来时，电感电流仍处于续流阶段的情况。此时，主从相

无法保证良好的交错，从相电感电流振荡幅度逐渐增大，无法保证主从相间良好均流，严

重影响了电路可靠工作。  

iLM

iLS

vgsM

vgsS

T*
dsync Tdsync       

iLM

iLS

vgsM

vgsS

T*
dsync Tdsync  

  （a） *
dsync dsyncT T                         （b） *

dsync dsyncT T  

图 2-18 关断时刻同步开环交错控制下 Tdsync出现扰动时波形（D=0.5） 

当占空比等于 0.5 时，相位延时 Tdsync 出现扰动，从相电感电流呈现出周期性振荡的

状态，从相峰值电流误差保持恒定，如图 2-18 所示。 

以上三种情况中，随着占空比 D 发生变化，相位延时 Tdsync出现扰动都会使得从相电

感电流振荡。三种情况的区别在于从相电感电流振荡是否收敛。若振荡逐渐收敛，则主从

相能够恢复稳定交错；若振荡逐渐发散，或者呈现周期性振荡的现象，则电路无法可靠工

作。 

定义相位延时误差ΔTdsync1等于扰动后相位延时 T*
dsync与理论相位延时 Tdsync之差：  

 *
1dsync dsync dsyncT T T    (2-2) 

可以得到，相位延时扰动后，第一个开关周期内从相电感电流峰值误差ΔipeakS1 与从

相电感电流过零时刻误差ΔTZCDS1 分别为： 

 1 1
in

peakS dsync

v
i T

L
    (2-3) 
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 1
1 1 1

peakS o
ZCDS dsync dsync

o in o in

i V
T T T

V v V v
L


     

 
 (2-4) 

扰动出现后的第二个开关周期内，主从相间的相位延时 Tdsync 恢复正常。而变化的电

感电流峰值导致 ZCD 时刻随之改变，该开关周期内开关管的导通时间相较于理论值变化

了-ΔTZCDS1，导致扰动后第二个开关周期内，从相电感电流峰值误差ΔipeakS2 与从相电感

电流过零时刻误差ΔTZCDS2 分别为： 

 2 1 1( )
in o in

peakS ZCDS dsync
o in

v V v
i T T

L V v L
      


 (2-5) 

 2
2 12( )

peakS o in
ZCDS dsync

o in o in

i V v
T T

V v V v
L


    

 
 (2-6) 

假定输入电压 vin 与输出电压 Vo 近似恒定，则相应的在扰动出现后的第 n 个开关周期

(n>1)内，从相电感电流峰值误差ΔipeakSn 与从相电感电流过零时刻误差ΔTZCDSn 分别为： 

 1
1( )no in

peakSn dsync
o in

V v
i T

L V v


  


 (2-7) 

 
1

1

( )

( )

n
o in

ZCDSn dsyncn
o in

V v
T T

V v


  


 (2-8) 

观察式(2-7)可以发现，当 in

o in

v

V v
大于 1 时从相电感电流误差ΔipeakSn 发散，此时占空

比 D 小于 0.5；当 in

o in

v

V v
等于 1 时从相电感电流误差ΔipeakSn 固定不变，此时占空比 D 等

于 0.5；当 in

o in

v

V v
小于 1 时从相电感电流误差ΔipeakSn 是发散的，此时占空比 D 大于 0.5。 

总结了关断时刻同步时的开环交错控制策略，汇总后可以得到表 2-3。该模式下从相

自身具备 ZCD 功能，能够保证从相开关管 S4 实现软开通；而根据占空比 D 的不同，相位

延时 Tdsync扰动后，从相电感电流振荡仅在 D 大于 0.5 时收敛，从相才能恢复正常工作。 

本方案中交错并联图腾柱 PFC 的输出电压设定为 400V，输入电压为 176~264Vrms，

电路工作时，必然存在占空比小于 0.5 的工况，因此关断时刻同步的开环交错控制策略无

法满足本方案的可靠性需求，不适用于本方案。 
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表 2-3 CRM 开环交错并联从相开关管关断时刻同步下 Tdsync扰动时可靠性 

工作模式 
从相开关管能否

保证软开通 
从相能否恢复正常工作 

开关管 

关断时刻 

占空比 D>0.5 

是 

是 

占空比 D=0.5 否 

占空比 D<0.5 否 

2.2.1.3 开环交错控制小结 

开环交错控制策略在相位延时 Tdsync 出现扰动时的可靠性如表 2-4 所示。仅有开通时

刻同步，采用同步整流管续流，电路工作在电压模式下的情况能够保证主从相电感电流的

稳定交错，但该控制模式下必然存在硬开通风险。而对于基于 Si 器件的交错并联图腾柱

PFC 变换器，必须保证开关管的软开通，否则会造成严重反向恢复，大大降低电路可靠性。

因此 CRM 开环交错并联控制策略不适用于本方案。 

表 2-4 CRM 开环交错并联 Tdsync扰动时可靠性 

从相开关管的

同步时刻 
工作模式 

从相开关管能否保

证软开通 

从相能否回到

正常工作 

开关管 

开通时刻 

体二极管续流 
电压模式 

存在硬开通风险 

否 

电流模式 否 

同步整流管 

续流 

电压模式 是 

电流模式 否 

开关管 

关断时刻 

占空比 D>0.5 

是 

是 

占空比 D=0.5 否 

占空比 D<0.5 否 

 CRM 闭环交错控制策略 

CRM 闭环交错控制采用锁相环来保证主从相间的交错。通过在控制环路中增加锁相

环，改变从相的开关频率，从而实现主从相开关频率一致[33]。此时，主从相开关管的开通

时刻由各相的 ZCD 信号控制。 

电压模式下闭环控制框图如图 2-19 所示。控制环路由电压外环与锁相环组成。电压

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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外环的输出为主相开关管的导通时间 TonM，锁相环的输出为开关管导通时间的改变量Δ

Ton，二者叠加后得到从相开关管的导通时间 TonS。 

PI Limit
Vo

* G(s)ΔVo

Tonref

Phase

180°

TonM

TonS

P

Vo 

K(s)

Limit


ΔTon

 

图 2-19 CRM 闭环交错并联电压模式控制环路 

电压模式下闭环控制框图如图 2-20 所示。控制环路由电压外环、电流内环与锁相环

组成。电压外环的输出为主相电感电流的有效值参考量 IrmsM，锁相环的输出为电感电流的

有效值的改变量ΔIrms，电流内环输出为主相与从相电感电流的峰值。 

PI Limit
Vo

*

G(s)

ΔVo IrmsM
Vo 

K(s)

vin 
1/vinrms 

vin/vinrms 

IpeakM

Phase

180°

P Limit
 ΔIrms

IpeakS
IrmsS

 

图 2-20 CRM 闭环交错并联电流模式控制环路 

对于 CRM 闭环交错控制策略，从相开关管 S4 的软开通由从相 ZCD 保证，而主从相

的稳定交错则由锁相环保证。当主从相的相位差出现扰动时，锁相环检测到主从相的相差，

通过 PI 计算，得到导通时间的改变量ΔTon 或者电流有效值的改变量ΔIrms，进而改变从相

的开关频率，实现主从相相位的调节。在闭环控制中，相位误差会逐渐收敛，因此当误差

收敛到接近于零时，主从相就实现了 180°稳定交错[28]。 

在数字控制中，CRM 闭环交错控制的稳定性与 DSP 主频 fmcu、开关频率 fsw有关。通

常交错并联 CRM 图腾柱 PFC 的控制程序最小运行周期约为 240 个机器周期 Tclk
[34]，程序

中各控制部分所占时长如图 2-21 所示。一个最小运行程序的最小周期包括了 ADC 采样、

PI 环路计算、软开关参数的设定（ZVS 参数设定）、锁相环（PLL）计算、EPWM 寄存器

值的更新以及一定的裕量时间。目前商用化 DSP 的主频 fmcu 通常在 60MHz~150MHz 范围

内，因此控制程序单个运行周期最短也需要耗时 1.2us~4us。 

当开关频率较低时，如本方案中，开关频率在 20kHz~200kHz 范围内，每个开关周期

仅限PMIC会员单位内部使用，不得外传
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内都能够运行一次控制程序，即时更新下个开关周期的 EPWM 参数；当开关频率较高时，

例如开关频率高于 1MHz 时，需要经过数个开关周期才能实现运行一次控制程序，而相位

误差会随着每次开关周期累计，因此假设 DSP 主频 fmcu 固定，运行单次控制程序所需时间

一定，开关频率 fsw越高，相位误差累积次数越多。 

A/D
≥20Tclk

PI
≥30Tclk

ZVS
≥30Tclk

PLL
≥30Tclk

PWM更新
≥120Tclk

裕量
≥10Tclk

最小计算周期Tctl_min≥240Tclk

 
图 2-21 DSP 中单个计算周期分配 

另一方面，数字控制的局限性在于数字信号的离散性。DSP 在采样相位差时，最小计

量单位为一个机器周期 Tclk。如图 2-22 所示，红色波形代表主相开关周期的数值 TswM，

蓝色波形代表从相开关周期的数值 TswS。图中控制程序的一个运行周期时长为 240 个机器

周期，黑色波形依次分别代表开关频率为 60 个机器周期时与开关频率为 120 个机器周期

时主从相的相位差，假定主相开关周期 TswM 的大小为 x 个机器周期。 

240TclkTswM

TswS
x

x-1

x+1

0

0

1

-31

-1

x=60

x=120

Errph

 

图 2-22 锁相环振荡示意图 

锁相环检测到相位误差 Errph，改变从相的开关周期，改变量最小单位为一个机器周期

Tclk。在控制程序的一个运行周期内，相位误差 Errph 随着开关周期逐次累积。可以看到当

x 等于 60 时，相位误差在控制程序的一次运行周期内累计 4 次，在运行周期结束时相位

误差从 1 变为-3；而当 x 等于 120 时，相位误差一个计算周期内累计 2 次，在运行周期结

束时相位误差从 1 变化-1。因此，当程序运行周期大于开关周期时，锁相环会产生振荡，

导致主从相间存在一个相位差。相位差与数字控制器主频 fmcu 和开关频率 fsw 的关系如式

(2-9)所示。 

 
2

2
360ctl_min sw

ph
mcu

T f
Err

f
    (2-9) 

经过计算可得到如表 2-5 所示的不同开关频率 fsw 和数字控制器主频 fmcu 下振荡导致
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的相位差 Errph。当开关频率 fsw 升高或者控制器频率 fmcu 降低时，振荡导致的相位差会增

大，进而影响到输入滤波器的设计，增大了输入滤波器的体积，同时较大相位差时从相电

感电流处于振荡状态，电路工作也不稳定可靠。本方案中的开关频率范围约为 20kHz-

200kHz，采用的 DSP 主频为 100MHz，由于振荡导致的相位误差小于 1°，因此本方案适

合使用 CRM 闭环交错并联控制策略。 

表 2-5 不同开关频率 fsw和控制器主频下 fmcu 的相位差 Errph 

fmcu（Tctl_min=240Tclk） 60MHz 90MHz 120MHz 150MHz 

Errph（fsw=1MHz) 24° 10.7° 6° 3.8° 

Errph  (fsw=500kHz) 6° 4° 1.5° 1° 

Errph  (fsw=300kHz) 2.2° 1° 0.5° 0.3° 

2.3 临界连续模式图腾柱 PFC 电路控制方案 

+-

L1

vin

S1

S2

S3

S4

VoCoCf

S5

S6

Vaux2

GND

L2

Vaux1+ -

+ -

+
-

Comparator

Vo Sample

Vin Sample

toffA

iL1 Sample

iL2 Sample

ADC

ECAP

EPWM

DAC

Gate1

Gate2

Gate3
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图 2-23 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 控制框图 

CRM 图腾柱 PFC 电路的控制方式可以分为模拟控制与数字控制。现阶段尚未出现针

对工作在 CRM 模式下的图腾柱 PFC 电路的商用模拟控制芯片，而搭建 CRM 图腾柱 PFC

的模拟控制电路十分复杂，可实现的控制逻辑也相对简单，无法满足复杂的控制策略需求，
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同时大量模拟芯片的使用会带来成本的增加。相较于模拟控制平台，数字控制平台能够实

现更加灵活的控制策略，使得样机的调试和参数的更改更为简单与便捷。常见的数字控制

平台大多采用 DSP 或者 MCU 作为主要控制芯片，配合部分逻辑门电路或者 FPGA 以满

足更为复杂的控制需求。现有的中低性能的 DSP 成本十分低廉，体积小且功耗低，同时

DSP 还能实现与上位机之间的通信，符合未来电源智能化的需求，更适合用于中高功率的

应用场合。因此本方案中将采用数字控制平台。 

图 2-23 所示为两相交错并联 CRM 图腾柱 PFC 电路的控制框图。本课题中所研究的

主电路为交错并联 CRM 图腾柱 PFC 电路，  

本课题采用基于数字平台的控制方案，数字信号处理器（Digital Signal Processing, DSP）

的型号为 TMS320f280049，主频为 100MHz，该 DSP 有 3 个 ADC 模块，能够同时进行三

路 A/D 转换；该 DSP 还集成了逻辑处理单元（Configurable Logic Block, CLB）,能够对 DSP

内部的信号作逻辑运算，满足多数电路控制中简单的逻辑门电路需求，进一步简化了控制，

降低了成本。DSP 外围的控制电路主要由辅助绕组电压采样电路、电感电流采样电路、输

入电压采样电路、输出电压采样电路及驱动电路等构成。 

 CRM 图腾柱 PFC 控制模式 

通常 CRM 模式下图腾柱 PFC 控制可以分为电流模式与电压模式。 

PI Limit
Vo

*

G(s)
ΔVo Iref Vo 

K(s)

vin 
1/vinrms 

vin/vinrms 

ip_ref

 
图 2-24 电流模式控制环路 

电流模式下的控制环路如图 2-24 所示，控制环路由电压外环与电流内环构成，电压

环的输出即为电流内环有效值的参考值 Iref。通过采样输入电压瞬时值 vin 及输入电压有效

值 vinrms，计算得到输入电压的相位信号，该信号与电流参考值 Iref 的乘积即为电感电流峰

值的参考值 ip_ref。当负载恒定不变时，参考值 Iref 为一恒定值；当负载发生变化时，电压

环检测输出电压 Vo的变化，通过改变电流有效值的参考值 Iref，从而改变输入电流的大小。 

电流模式控制需要采集输入电压有效值 vinrms，通过乘法器运算得到峰值电流的参考

值 ip_ref，其控制功能的实现较为复杂。若采用数字平台实现峰值电流控制，则单次控制中
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断中需要进行多次乘除运算，占用了大量运算资源，使得单次控制中断所需时长增加。峰

值电流控制中还需要通过比较器比较电流参考值与实时电流值，以控制开关管的关断，实

现较为复杂。 

PI Limit
Vo

*

G(s)
ΔVo Ton Vo 

K(s)

 
图 2-25 电压模式控制环路 

电压模式下的控制环路如图 2-25 所示，环路中仅有一个电压环，电压环的输出为开

关管的导通时间 Ton。在负载恒定不变时，单个工频周期内的导通时间 Ton 恒定，工作在恒

导通时间模式下（Constant On Time， COT）；当负载发生变化时，检测到输出电压变化，

电压环动作改变开关管的导通时间 Ton，从而改变输入电流的大小。开关管导通时间 Ton 的

大小与输出功率 Po 的关系为： 

 
2

rms

2 o
on

in

P L
T

v
  (2-10) 

因此当输入电压有效值 vinrms与输出功率 Po 恒定不变时，单相 CRM 图腾柱 PFC 开关

管工频周期内的的导通时间为一恒定值[35]。功率电感的感值为 L。电感电流峰值 ipeak 与导

通时间 Ton 的关系为： 

 in
peak on

v
i T

L
   (2-11) 

可以分析得到，当导通时间 Ton 恒定时，峰值电流 ipeak 与输入电压 vin 呈正比，电感电

流峰值的包络线与输入电压相同，即恒导通时间控制时，电感电流 iL 能够跟随输入电压

vin，实现了 PFC 功率因数校正的功能。 

电压模式下恒导通时间控制时，电感电流 iL 天然地追踪输入电压 vin 的形状，环路简

单且实现容易[36]。若采用数字控制实现 COT 控制，则 DSP 单次控制中断中仅进行一次电

压环的 PI 计算，运算所需时长短，有利于在每个开关周期中都完成一次控制中断计算，

有效地提升环路响应速率，且占用更少 DSP 资源。 

对比电流模式控制与电压模式控制可以得到，相较于电流模式控制，电压模式控制更

为简单，且占用更少的 DSP 资源，能够将多余的资源用于交错控制时锁相环的计算或者

关断死区控制，因此本课题中将采用电压模式控制实现 CRM 图腾柱 PFC 变换器。 
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 电感电流过零检测策略 

在 CCM 模式或者 DCM 模式下，图腾柱 PFC 电路的开关频率 fsw 恒定。定频控制通

过数字平台实现相对简单，只需将EPWM模块的周期设定成所需的开关周期时长，而CRM

模式下的开关频率 fsw在单个工频周期中会随着输入电压 vin与输出电压 Vo的变化而变化，

同时还会受到负载大小的影响，因此 CRM 模式下需要检测电感电流的过零时刻（ZCD）

来控制开关频率的变化。数字控制中变频控制可以通过ZCD信号同步EPWM的时基（Time 

Base, TB）信号，实现触发新开关周期的功能。 

现有的 ZCD 方案包含了外围信号采样电路和 DSP 内部的控制实现电路，信号采样电

路及其可靠性的分析将会在第三章中详细展开，本节主要介绍ZCD策略的原理及其在DSP

内部控制实现具体实现方式。为了提升减小导通损耗，提升 PFC 整体效率，本方案中采样

了同步整流管续流的方式，并针对同步整流管续流时 ZCD 的可靠性，提出了一种高可靠

性的改进 ZCD 策略，该策略采用电流采样 ZCD 信号控制同步整流管 S1 的关断，采用辅

助绕组 ZCD 信号控制开关管 S2 的开通，第三章中对此做了详细论述。 

本课题中采用的改进 ZCD 策略的原理如图 2-26 所示，其中电感电流采样产生的过零

检测信号 ZCDi 用于控制同步整流管关断，辅助绕组电压采样产生的过零检测信号 ZCDw

用于控制主开关管开通。 

O

O

O

O

t

t

t

t

O t

iL

vgs1

vgs2

ZCDi

ZCDw

 
图 2-26 单个开关周期内 ZCD 策略的关键波形 

当检测到 ZCDi信号为高电平时，续流管 EPWM 的输出信号强制置低，使得续流管 S1

的栅源极电压 vgs1 置低，S1 沟道被关断。由于电感电流 iL 已经过零，续流管 S1 的沟道已

经关断，且 S1 的体二极管处于截止状态，电感 L 与高频桥臂开关管的寄生电容发生串联

谐振，电感两端电压开始减小，辅助绕组两端电压也相应变化，通过检测辅助绕组电压产

生 ZCDw信号，DSP 内部检测到 ZCDw信号置高后，经过一定时间的开通死区延时，开关
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管 S2 软开通，此时开关管 S2 的漏源极电压 vDS2 已经下降到零。 

在数字控制的实现方案中，两类 ZCD 信号的触发可以通过 EPWM 模块的 TZ（Trip 

Zone）实现，TZ 模块能够检测输入信号的高低电平，设定后可用于触发 EPWM 输出动作

或者同步 EPWM 的计数器。现阶段 DSP 中的 TZ 模块也存在一些限制，该模块仅能检测

输入信号是否为高低电平，无法检测输入信号中的边沿信号。若设定 TZ 模块检测到输入

信号为高电平时触发相应 EPWM 输出动作，而输入信号一直工作在高电平状态下，则 TZ

模块会处于持续触发的状态，因此为了避免连续触发或者重复触发的情况出现，数字控制

中需要将 ZCD 信号转换为持续一个或者几个机器周期的脉冲信号。 

DAC
Filter

Falling Edge
Capture

+
-

CMPSS

vwsam

CLB
X-BAR

CLB
EPWM
X-BAR

EPWM

DC ZCDw

 
图 2-27 DSP 内部生成 ZCDw信号方案 

O

vwsam

t
Vth

O t

vcmpss

O t

iL

O t

ZCDw

 

图 2-28 DSP 内部产生 ZCDw信号方案的关键波形 

本课题中使用的 DSP 中包含了 CLB 模块，该模块中包含了可编程的逻辑门与计时器

等逻辑电路，能够捕捉边沿信号，同时产生持续一个机器周期的脉冲信号。辅助绕组过零

检测信号 ZCDw在 DSP 内部产生的原理及波形分别如图 2-27 与图 2-28 所示。图 2-27 中

CLB X-BAR 与 EPWM X-BAR 为 DSP 内部的总线模块，用于连接 DSP 内部不同模块之间

的信号；CLB 功能主要负责捕捉比较器输出的下降沿。DSP 内部的比较器模块 CMPSS 的

正向输入端可以连接内部信号或者外部输入信号，负向输入端可以连接内部信号或者通过

DAC 设定。辅助绕组 ZCD 策略中，比较器的正向输入端与外部辅助绕组检测信号 vwsam相

连，负向输入端与预先设定的 DAC 模块相连。将比较器输出信号定义为 vcmpss，该信号通

过内部母线 X-BAR 接入到 CLB 模块中。CLB 通过配置捕捉 vcmpss 的下降沿信号，同时输

出高电平脉冲信号，持续一个机器周期，该脉冲信号即为 ZCDw。TZ 模块设定为高电平触

发，因此一旦检测到输入 ZCDw 信号为高电平，就会将 EPWM 模块内部计数器清零，开
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始新一轮计数，即开始下一个开关周期。 

通过 CLB 模块实现边沿信号捕捉功能具备配置简单、可靠性高、集成度高的优点，

但仅适用于集成了 CLB 模块的 DSP 控制器。而目前常用的商用中低端 DSP 控制器不包含

CLB 功能，需在外围增加用于捕捉边沿信号的逻辑电路，才能利用 TZ 模块实现 ZCD 的

功能。 

边沿信号的捕捉也可以通过外加 mask 信号实现，具体原理图与关键波形分别如图 

2-29 与图 2-30 所示。mask 信号可通过配置额外的 EPWM 模块实现，该 EPWM 的时基信

号与主开关管的 EPWM 时基信号保持同步，相位为零。 

在 t0 时刻，开关管 S2 关断，辅助绕组检测电压 vwsam开始上升，直到 t1 时刻，辅助绕

组检测电压 vwsam上升到设定的比较阈值 Vth，比较器的输出 vcomp置低。 

在 t1-t2 阶段中，vwsam 继续增大直到被二极管嵌位，此后同步整流管 S1 的体二极管导

通，短暂延时后同步整流管 S1 沟道开通。 

在 t2 时刻，mask 信号在 S2 关断后延时 Td 后置高，此时 vwsam 已经被嵌位保持恒定。

在 t2-t3 阶段内，电感电流 iL 通过同步整流管 S1 续流，电感电流 iL 线性减小，直到当电感

电流 iL小于零，vwsam 开始谐振减小。 

在 t3 时刻，vwsam减小到设定的比较阈值 Vth，比较器的输出 vcomp 置高，此时辅助绕组

过零检测信号 ZCDw也同时置高。 

在 t4-t5 阶段，EPWM 模块检测到辅助绕组过零检测信号 ZCDw为高电平，清零模块内

部的时基计数器，开始新的计数周期。 

在 t5 时刻，EPWM 模块内部的时基计数器被清零，此时 mask 信号置低，通过与门逻

辑处理后，使得辅助绕组检测信号 ZCDw 信号也被拉低，达到捕捉 vcomp 上升沿信号的目

的，通过检测辅助绕组电压实现了电感电流过零检测。 

Vth +
-vwsam ZCDwmask

vcomp

 
图 2-29 外加 mask 信号生成 ZCDw信号方案 

通过增加 mask 信号实现边沿信号捕捉的功能只需要额外占用一路的 EPWM 模块的

资源与一个逻辑与门，更适用于不包含 CLB 模块的中低端 DSP 控制器。 

本方案中采用了电流采样 ZCD 策略与辅助绕组 ZCD 策略相结合的 ZCD 策略，不仅

需要捕捉辅助绕组检测信号的边沿信号，还需要捕捉电感电流检测信号的边沿信号。若通

过增加 mask 信号捕捉边沿信号需用到多路 EPWM 模块，且还需外接逻辑门电路，实现方
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式相对复杂；若采用 DSP 内集成的 CLB 模块，配置模块内部的门电路，以实现边沿信号

的捕捉，则可靠性更高，实现方式更为简单。因此本方案将采用配置 CLB 模块的方式捕

捉边沿信号，将电平信号转化为脉冲信号，用于关断续流管 S1 与开通开关管 S2。 

O

vwsam

t
Vth

O t

vcomp

O t

iL

O t
mask

O t
vgs2

O t
ZCDw

t0 t1t2 t3 t4t5

Ton

Td

 
图 2-30 外加 mask 信号生成 ZCDw信号方案的关键波形 

 交流输入电压采样策略 

为了实现工频正负半周的判断以及在输入电压不同相位时的死区时间控制，需要采样

输入电压 vin 的瞬时值。本方案中输入电压采样电路中采用了隔离运算放大器 ISO224 与运

算放大器 OPA2340 实现，其原理图如图 2-31 所示。本方案中数字控制地与功率地隔离，

因此采用隔离运放实现隔离采样的功能，同时在后级接差分采样电路，并在运放同相端增

加直流偏置，以实现运放正供电的情况下对交流输入电压进行采样。 

Vcc1

ADC

Vcc1

+

-
+

-

Vcc1

ISO

vin

Vcc1Vcc2

 
图 2-31 隔离输入电压采样原理图 

输入电压采样也可以不采用隔离运放，直接进行差分采样，如图 2-32。该采样方式更

适合用于模拟采样电路，运算放大器的供电电压越高，运放输入端所能承受的共模电压越

高，因此模拟控制电路中为达到更好抑制运放输入的共模电压传递到输出侧的效果，通常

会采用较高的供电电压，如 15V 供电。而在数字控制中，输入电压采样信号最终与 DSP

控制器的 ADC 引脚相连，受限于 DSP 控制器的供电电压，运放的供电电压通常被设定为
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5V 或 3.3V，导致运放输入端无法承受较高的共模电压。在采样交流输入电压时，运放的

输出可能会受到输入端共模电压的影响，进而影响控制环路的可靠性，干扰电路稳定工作。 

Vcc1

ADC

Vcc1

+

-
+

-

Vcc1
vin+

vin-

 
图 2-32 非隔离输入电压采样原理图 

 电感电流采样方案 

CRM 图腾柱 PFC 变换器中为了防止电感电流过流，通常会对电感电流进行采样。本

方案中为了在同步整流管沟道续流时实现电感电流过零检测，也需要采样电感电流的过零

时刻。现阶段常见的电流采样方式主要有使用采样电阻、霍尔传感器、电流互感器（Current 

Transformer, CT）或者隧道磁阻（Tunnel Magneto Resistance, TMR）等。 

通过采样电阻采样电感电流时，通常会在电流回路中串入采样电阻，当电感电流有效

值较大时，会产生较大的导通损耗，降低整机效率，与本课题高效率的需求不符。 

通过 CT 采样电感电流时，相位延时小，绕组产生的导通损耗也较小，但是 CT 用于

图腾柱 PFC 变换器的电感电流采样时，输入电压工作在正负半周时，电感电流方向相反。

CT 通常仅能采样单方向的电流，因此为了实现正负电感电流的采样，就需在高频桥臂的

上管、下管路径中各串入一个 CT，采样电路实现较复杂。 

通过 TMR 采样电感电流的方式具有延时小、体积小与损耗小的优点，然而目前商用

TMR 的输出易收到外界磁场的影响，其 layout 设计及可靠性还有待于实验验证。 

霍尔传感器能够采样双向电感电流，具有损耗小、体积小的优点。目前商用的霍尔传

感器最高的带宽为 1MHz，满足本方案中工作在 20kHz 至 200kHz 开关频率下电感电流峰

值及过零点采样的需求。 

本方案中采用的霍尔传感器型号为 ACS733-KLA-40AB，能够测量正负峰值 40A 的电

流，带宽为 1MHz，延时约为 200ns，对 ZCD 控制的影响可以忽略不计。霍尔传感器通过

感应磁场来检测电流，因此需要避开高频变化的磁元件以及电路中高 dv/dt 的位置。高频

桥臂中点的电压在单个开关周期中会在 0 与 Vo 跳变两次，因此为了避免该点高 dv/dt 影响

霍尔传感器的输出，霍尔传感器更适合被放置于电感两端中靠近电网侧的一端，如图 2-33
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所示，蓝色的部分即为放置霍尔传感器的位置。 

L

vin

S1

S2

VoCoCf

S3

S4

Hall

 
图 2-33 CRM 图腾柱 PFC 变换器中霍尔传感器的放置位置 

采用霍尔传感器实现电感电流采样的原理图如图 2-34 所示，采样电路的输出与 DSP

控制器中比较器模块 CMPSS 的输入相连，该信号可以同时用于过流保护（Over Current 

Protection, OCP）与实现 ZCD 的功能。 

Hall
CMPSS

Vcc

+

-
+

-

Vcc

 
图 2-34 采用霍尔传感器采样电感电流的原理图 

 轻载限频控制方案 

假定输出电压 Vo 恒定，忽略输出电压上二倍工频纹波。由于开关过程持续时间很短，

考虑开关周期时开关过程可以忽略不计。CRM 图腾柱 PFC 电路工作的开关频率 fsw 与输

出功率 Po、输入电压 vin 相关。单个开关周期 Tsw 由导通时间 Ton、续流时间 Toff 和谐振阶

段持续时间 Tzvs组成。导通时间 Ton 的大小与输出功率 Po、输入电压 vin 的关系见式(2-10)，

由此可得，续流时间 Toff为式(2-12)： 

 
2

( )
in on o

off
o in in o in

v T P L
T

V v v V v
 

 
  (2-12) 

谐振阶段时间 Tzvs与功率电感 L、开关管 S1与 S2的寄生电容 Coss有关[37]，如式(2-13)。 

 
1

2 2
zvs

oss

T
LC

  (2-13) 

由以上公式可以得到，开关周期 Tsw的大小为： 
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2

2 1

( ) 2 2
o o

sw on off zvs
in o in oss

PV L
T T T T

v V v LC
    


 (2-14) 

开关频率的大小为： 

 
1

sw
sw

f
T

  (2-15) 

相较于满载下的开关频率曲线，轻载下的开关频率会显著增大[38]；同时在半个工频周

期内，随着输入电压的增大，开关频率也会降低，如图 2-35 所示。由于本课题中采用 Si

器件实现 CRM 图腾柱 PFC 变换器，而高压 Si MOSFET 具有开关速度较慢的缺点，在高

频开关时会造成严重的开关损耗。因此为了在轻载时降低开关频率，本方案中选择在负载

较轻时切换到定频 DCM 工作模式下。通过设定 EPWM 模块内时基计数器的周期为一恒

定值，可以实现定频 DCM 模式的数字控制。 

0 π π/2

100k

200k

300k

fsw(Hz)

θ 

Po=150W

Po=1.5kW

 
图 2-35 轻载与满载下半个工频周期内的开关频率曲线（L=120uH） 

 开关周期开通死区时间控制策略 

通过辅助绕组检测电感电流过零时刻的策略实际检测的时刻为电感电压从（Vo-vin）

谐振变化到-vin 或者（Vo-2vin）过程中的某一时刻，此时开关管 S2 的漏源极电压 vds2 尚未

下降到零或者谷底电压值，因此需要设定一定时长的开通死区，直到 vds2 到达 0 或者谷底

电压值，开通开关管 S2，实现零电压开通或者谷底开通。 

开关周期内的开通死区的设定策略如图 2-36 所示，该图以零电压开通为例。图中

ZCDsync_w 信号为辅助绕组电感电流过零检测信号，该信号用于触发 EPWM2 的 TZ 模块动

作，TBepwm2 为 EPWM2 的时基计数器信号，vepwm2 为控制开关管 S2 的 PWM 信号，作为

S2 驱动芯片的输入信号。 
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vepwm2

O t

O t

TBepwm2

ZCDsync_w

O t

O t

t

vgs_L

tdsync
cmpa

vDS2_zvs

cmpb

Ton

tddri

tdzvs

O

t0 t1 t3t2  

图 2-36 开关周期内开通死区设定策略 

在 t0 时刻，ZCDsync_w 信号触发 TZ 模块动作，经过数个机器周期的延时 tdsync，直到 t1

时刻，TBepwm2 被同步后清零。在 t1 时刻，TBepwm2 从零开始计数，到 t2 时刻，计数值达到

设定的 CMPA 值，vepwm2 置高。从 vepwm2 置高到 S2 的驱动电压上升到阈值电压还需经过延

时 tddri，该延时的大小与驱动电阻、开关管的选型有关。因此设定的总开通死区时间 tdon 大

小为： 

 don dsync dzvs ddrit t t t    (2-16) 

开通死区 tdon需要大于等于开关管S2的漏源极电压 vds2下降到零或者谷底电压值（2vin-

Vo）的时间，才能实现开关管 S2 的零电压开通或者谷底开通。 

 开关周期关断死区时间控制策略 

本方案中采用同步整流管续流的策略，通过导通续流管 S1的沟道代替体二极管续流，

减小续流时的导通损耗，提升整体效率。因此为了避免开关管 S2 尚未完全关断时，续流管

S1 开通，导致桥臂直通，开关管 S2 关断后需设定一定时长的关断死区。关断死区的时间

不能过短，必须大于 S2 完全关断的时间，否则可能会造成桥臂直通或者续流管的硬开通；

关断死区不能过长，否则 S1 的体二极管续流时间较长，S1 沟道续流的时间相应缩短，无

法达到有效减小导通损耗的目的。 

开关周期内关断死区的设定策略如图 2-37 所示。图中 vepwm2 与 vepwm1 分别代表 DSP

输出的开关管 S2 与续流管 S1 的 PWM 控制信号。开关管 S2 的门级电压为 vgs2，续流管 S1

的门级电压为 vgs1，S1 漏源极电压为 vds1。在 t0 时刻，开关管 S2 的导通时间 Ton 结束，控

制信号 vepwm2 置低，经过驱动的延时 tddri后在 t1 时刻，vgs2 下降到门限电压，S2 关断。从

t0 时刻开始经过设定的关断死区时间 tdoff后，S1 的控制信号 vepwm1 在 t2 时刻置高，经过驱
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动的延时 tddri后，在 t3 时刻 vgs1 到达门限电压，开关管 S1 开通。在这个过程中，通过改

变 DSP 中设定的 tdoff时间可以改变死区时间的大小，控制续流管 S1 的开通时刻。该死区

时间的大小至少要大于 vds1 从 Vo 下降到 0 的时长 toff，否则 vds1 尚未下降到 0，即 S1 的体

二极管尚未导通时就开通 S1 的沟道，会导致 S1 的硬开通，增大了开通损耗，不利于提升

整体效率。 

vepwm1

O t

O t

O t

O t

vds1

vepwm2

vgs2

vgs1

O t
tdoff

tddri

tddri

t0 t1 t3t2

toff

 
图 2-37 开关周期内关断死区的设定策略 

开关管 S2 的关断时间 toff受关断时刻电感电流 iL的影响，电流越大，开关管 S2 的关断

时间越短，所需设定的关断死区时间 tdoff越小。电感电流 iL的采样存在一定的延时，在每

个开关周期都采样关断时刻的电流需要高带宽的运放以及高性能的 DSP 处理器，导致较

高的成本和控制复杂性。而关断时刻的电感电流 iL的大小为该开关周期中的电感电流峰值

ipeak，电感电流峰值 ipeak与输入电压 vin、导通时间 Ton 的关系见式(2-11)。因此本方案中可

以通过在 DSP 中计算得到输入电压 vin 的采样值与电压环计算得到的导通时间 Ton 的乘积

估算该开关周期内的电流峰值 ipeak，进一步控制其死区时间 tdoff。 

O

tdoff (ns)

vin×Ton

N0 N1 N2

1000

500
400

300

 

图 2-38 分段阶梯式的死区时间控制策略 

为了进一步优化控制流程，简化计算复杂性，本方案中采用了分段阶梯式的死区时间

控制策略，如图 2-38 所示。在 vin 与 Ton 的乘积小于设定值 N1 时，此时由于关断电流非常

小，需要较久的时间才能将开关管 S2 彻底关断并导通续流管 S1 的体二极管，此时设定的

关断死区时间为 1000ns；当乘积逐渐增大，代表关断电流逐渐增大，此时开始减小关断死
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区时长 tdoff，使得在续流管 S1 体二极管导通后尽早开通 S1 的沟道，实现了同步整流管的

软开通，并有效减小续流阶段的导通损耗。 

 相位信号采样方案 

交错并联控制中为了实现主从相间交错 180°，需要对相位信号进行采样。CRM 开环

交错控制中需要采样主相开关周期 TswM 来设定相位延时 Tdsync，CRM 闭环交错控制中需

要采样主从相差信息实现 180°交错控制。 

开环交错控制可以分为开通时刻同步与关断时刻同步两类，两种控制策略都需要采主

相开关周期 TswM，在下一个开关周期中将主从相的相位延时 Tdsync设定为 TswM/2。数字控

制中可以通过 DSP 的 ECAP 模块实现开关周期的采样，设定每次主相开关管 ZCD 信号到

来的时候触发 ECAP 模块清零并开始计数，直到下一次 ZCD 信号出现时将计数器的值存

到寄存器中。 

闭环交错控制中需要采集主从相间的相位差信号[39]，获取相位信号的方式有多种方式。

在中低端 DSP 中无法通过边沿信号触发 ECAP，需要将高低电平转化为脉冲信号，通过脉

冲信号短暂的高电平时间来触发 ECAP 清零并存储数据。在本方案中使用的

TMS320f280049 中，CLB 模块具备将电平信号转化为边沿信号的功能，因此使得相位信

号的获取更为简便。 

相位信号可以通过多种方式获取，如图 2-39 所示为通过触发器获取相位信号的原理

图，图 2-40 给出了该方案的关键波形。vpwmM与 vpwmS 信号分别代表 DSP 给出的主从相开

关管的 PWM 信号，Phase 代表输入到 DSP 的 ECAP 模块中的相位信号。主从相开关管的

PWM 信号经过微分电路后转换为脉冲信号，经过触发器得到相位信号 Phase，相位信号

Phase 的高电平时间代表主相开通到从相开通的时长 tH，低电平时间代表从相开通到下一

次主相开通的时长 tL，当二者相等时即表示每次从相开关管的开通时刻都为主相开关周期

的中间时刻，此时主从相的开关周期相等，主从相工作在 180°交错状态。 

PRE

CLR

Q

PREvpwmM

vpwmS CLR

Q
Phase

 
图 2-39 通过触发器获取主从相相位信号原理图 
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图 2-40 通过触发器获取主从相相位信号关键波形 

相位信号同样可以通过 CLB 模块实现，CLB 模块中的计数器能通过设定捕获 PWM

的上升沿信号，将其转化为持续一个机器周期 Tclk 的脉冲信号，主从相的脉冲信号分别会

置高和置低相位信号 Phase，也能得到如图 2-40 中的相位信号。以上两种获取的相位信号

获取的为主从相开关管的开通时刻间隔时长，而采用获取主从相 ZCD 信号的间隔时长同

样可以实现主从相的相位信号检测。 

通常在数字控制实现主从相 ZCD 时会采用 EPWM 的 Trip Zone（TZ）模块，当 TZ 信

号检测到高电平时会同步 EPWM 的计数器。为了获得相位信号，可以增加一路 EPWM 模

块，当主相 ZCD 信号来的时候同步该 EPWM 计数器同时置高其输出，而从相 ZCD 到来

时置低 EPWM 输出，该路 EPWM 的输出高电平时间 tH 代表主相 ZCD 信号 vZCDM 至从相

ZCD 信号 vZCDS 的时长，低电平时间 tL 代表从相 ZCD 信号 vZCDS 到下次主相 ZCD 信号

vZCDM到来的时长，如图 2-41 所示。 

vZCDM

vZCDS

O

O

O

O

O

t

t

t

t

t

vpwmM

vpwmS

Phase tH tL

 

图 2-41 通过 EPWM 获取相位信号关键波形 

2.4 本章小结 

本章介绍了单相临界连续模式图腾柱 PFC 变换器的工作原理，详细论述了 CRM 图腾

柱 PFC 交错并联控制策略，分析了开环交错控制策略在相位延时受到扰动时的可靠性，分
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析了闭环交错策略在数字控制中相位差与开关频率、DSP 主频的关系，指出闭环交错控制

更适合本方案。同时，本章给出了基于数字控制平台的整体控制方案，详细分析了各关键

技术点并给出了最优的解决方案。 
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3 电感电流过零检测策略可靠性研究 

CRM 图腾柱 PFC 变换器控制中最为关键的是软开关的实现。软开关技术能够有效减

小开关损耗，而软开关的实现依赖于 ZCD，因此 ZCD 对于 CRM 模式控制至关重要。若

软开关丢失，则会导致开关管硬开通，而本方案中采用的 Si MOSFET 工作在硬开通模式

下会导致严重的反向恢复损耗，大大降低电路的可靠性。因此本章将对 ZCD 策略进行分

析和比较，对电感电流过零检测策略的可靠性作进一步优化。 

3.1 现有电感电流过零检测方案 

CRM 图腾柱 PFC 变换器中对电感电流过零检测策略主要可以分为两类：电压采样和

电流采样。电压采样主要通过电感电流过零后，电感两端电压开始谐振变化，通过检测电

感电压的变化来实现电感电流过零检测。定义电感连接到高频桥臂中点的一端电压为正，

连接到输入滤波器的一端电压为负，电感两端的电压为 vL。由于在输入电压正反周与负半

周时电感电压的极性相反，如图 3-1（a）和图 3-1（b）所示，因此为了实现在正负半周

都能够检测电感电流过零点，可以通过中心抽头辅助绕组检测或者整流桥式辅助绕组检测

的方式。 

O

vL

t
-vin

O t

iL

Vo-vin

         

O

vL

t

vin

O t
iL

vin-Vo  

（a）输入电压正半周时电感两端电压      （b）输入电压负半周时电感两端电压 

图 3-1 输入电压正负半周时电感两端电压 

电流采样通常采样电感电流，通过比较器检测电感电流过零的时刻。从图 3-1 中可以

看到正半周时，电感电流的过零点为电流正向过零的时刻；负半周时，电感电流的过零点

为电流负向过零的时刻。因此在采样电感电流时，需要采样双向的电感电流。 

电感电流过零时刻除了检测的方式，还可以通过计算的方式预测其过零点，即通过计

算电感电流续流的时间，预测电感电流过零的时刻。 
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 辅助绕组 ZCD 策略 

为了能够分别采样输入电压正负半周的电感电压变化，可以采用中心抽头式辅助绕组

检测的方式。通过同名端与电感相反的辅助绕组，其中一个辅助绕组的同名端与另一辅助

绕组的非同名端相连后接地，选通器的选通信号为工频半周的判断信号，经过 RC 滤波后

得到辅助绕组电压信号 vwsam，如图 3-2 所示。 

在充电阶段时，电感电压 vL为-vin，此时辅助绕组电压 vwsam被二极管嵌位约为零，直

到开关管关断后，电感电压逐渐上升到（Vo-vin），辅助绕组电压信号 vwsam被另一二极管嵌

位，约为 Vcc。当电感电流过零后，电感 L 与高频桥臂开关管的寄生电容开始谐振，电感

电压 vL逐渐减小，此时辅助绕组检测信号也逐渐减小，如图 3-3 所示。 

MUX

Aux

Aux

L

pos./neg. 

Vcc

Vcc

vwsam

 
图 3-2 中心抽头式辅助绕组检测原理图 
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vwsam

t
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vL
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-vin

Vo-vin

 

图 3-3 中心抽头式辅助绕组 ZCD 波形 

中心抽头式辅助绕组检测的方法通常适用于体二极管续流的 CRM 图腾柱 PFC 变换

器，当电感电流过零后体二极管自然截止，通过检测辅助绕组电压变化实现电感电流过零

点的检测。中心抽头式辅助绕组检测方法具有成本低、控制简单可靠的优点，能够保证软

开关的实现。但是当采用同步整流管续流时，直到续流沟道关断，电感电压 vL 都不会发生

变化，因此只采用中心抽头式辅助绕组检测无法用于控制同步整流管的关断，不适用于同
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步整流管续流下的 CRM 图腾柱 PFC 变换器的 ZCD 策略。 

中心抽头式辅助绕组检测的方式采用选通器的方式，分别在正负半周选取对应辅助绕

组上的电压，实现正负半周 ZCD。该方案需要获取输入电压工频半周的判断信号，而整流

桥式辅助绕组电感电流过零检测策略无需检测输入电压的正负半周，适用于输入电压正负

半周开关管开通逻辑相同的电路，例如 CRM 模式下的 H 桥 PFC 变换器。 

Vth1

vZCD

L Aux

vwsam

vMask

vaux

 
图 3-4 整流桥式辅助绕组检测方案原理图 
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图 3-5 整流桥式辅助绕组检测方案波形图 

整流桥式辅助绕组电感电流过零检测方案由整流桥、RC 放电回路、比较器与 Mask 屏

蔽部分构成，如图 3-4 所示。其中，辅助绕组上的电压经过整流桥后负电压会翻转为正电

压，可以看到 vaux 在电感储能时与电感放能时都为高电平，如图 3-5 所示，该信号通过比

较器与一设定阈值 Vth 比较后可以得到电感电流预过零检测信号 vZCD。观察波形可以发现，

电感电流预过零检测信号在开关管关断时和电感电流过零时都会产生一个下降沿信号，而

期望得到的过零检测信号为电感电流过零时刻的下降沿，因此通过与 Mask 信号相与可以

屏蔽 vZCD 关断时刻的下降沿信号，最终得到辅助绕组过零检测信号 vwsam，辅助绕组过零

检测信号的下降沿可以给到 DSP 中触发计时器同步，开始新的开关周期，实现 ZCD 的功
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能。 

Mask 信号为在该 EPWM 模块的计数器在清零时置低，在开关管关断后延时 Td置高，

因此 Mask 信号能够屏蔽关断时刻 vZCD 信号的下降沿，实现电感电流过零时刻 vZCD 下降

沿信号的捕捉。 

 电感电流过零时刻预测策略 

除了通过检测电感电流过零时刻的方案，还可以通过计算预测电感电流过零时刻。在

一个开关周期中，开关管的导通时间为 Ton，电感电流下降的时间约为电感电流从峰值 ipeak

降到 0 的时间，因此开关管续流的时间 Toff可以通过计算得到： 

 in
off on

o in

v
T T

V v



 (3-1) 

通过控制续流管的续流时间，在续流管开通 Toff时间后关断同步整流管的沟道，能够

实现续流管在电感电流过零时刻关断，如图 3-6 所示，此后延时一定时间 Tzvs，使得 vds2

谐振后下降到谷底值或者零，开通开关管 S2，实现 S2 软开通的功能。 
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t

t

t

iL

vgs1

vgs2

Toff

Ton

vds2

O t
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图 3-6 电感电流过零时刻预测方案波形图 

需要注意的是，采用计算的方式实现电感电流过零时刻预测的功能时，计算完全依赖

于输入电压以及输出电压的采样，如果采样值与实际值存在较大误差，会导致续流时间 Toff

产生误差，该方案成本低，但可靠性较低。 

 电流采样 ZCD 方案 

对于 CRM 图腾柱 PFC 变换器的电感电流采样，需要注意两点：双向电感电流采样与

采样带宽要大于开关频率。正负半周时，电感电流 iL方向相反。在正半周时电感电流 iL为
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正向过零，在输入电压负半周时电感电流 iL 则为负向过零。因此为了实现全范围 ZCD，

需要采样双向的电感电流。此外，通常电感电流的采样存在带宽的限制与延时。当采样的

带宽低于开关频率时会导致电流采样的失真，而延时过大会影响电感电流过零点的判断[40]，

不利于 ZCD 功能的实现。 

常见的电流采样方式在前面章节中已简要介绍。对几类采样方案比较后可以发现，霍

尔传感器采样相较于其他几种采样方式具有高带宽、可靠性高、延迟小的优点，因此对于

本方案中的 CRM 图腾柱 PFC 变换器，更适合采用 1MHz 带宽的霍尔传感器进行电感电流

采样，用于实现电感电流过零点的检测。 

采用电流采样的 ZCD 方案波形图如图 3-7 所示。霍尔传感器的输出 visam输出到达设

定阈值 Vth0 时，通过电感电流检测电路产生电感电流过零检测信号 ZCDi，该信号触发后

关断同步整流管 S1 的沟道，并延时 Tzvs时间后开通开关管 S2，实现软开通。 
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t

t

t

t
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vgs1
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ZCDi

O t

visam Vth0

 
图 3-7 电流采样 ZCD 方案波形 

采用电流采样 ZCD 策略时，若保证电流采样准确，则策略具有很高的可靠性。但实

际电流采样的可靠性取决于电流采样的方式。实际调试过程中，霍尔传感器的输出会受到

扰动影响，导致 ZCD 时刻超前或者滞后。 

对于 CRM 图腾柱 PFC 变换器，无论是采样体二极管续流还是同步整流管续流，电流

采样 ZCD 的方式都适用。 

3.2 现有电流过零检测方案可靠性分析 

上述三类采样方案都存在其优点及其局限性，而本方案中基于 Si 器件的 CRM 图腾柱

PFC 变换器不适合工作于硬开关模式，CCM 工作时严重的反向恢复损耗会影响电路可靠
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工作，因此保证 ZCD 策略的可靠性将成为电路能否可靠工作的关键因素。 

电路中存在各种各样的扰动因素。输出侧有较大容值的电解电容，在分析过程中认定

输出电压 Vo 保持恒定。输入电压通常为电网电压，而电网电压容易出现波动，因此需考

虑输入电压扰动时的情况。此外，采样信号还容易受到扰动影响，需考虑电流采样出现扰

动或者电压采样出现扰动的情况。 

 输入电压扰动下可靠性分析 

AC/DC 变换器中前级 PFC 输入通常连接电网。电网电压受到电网质量的影响，容易

出现电压阶跃或者电压跌落的情况。当输入电压出现阶跃时，电感电流的上升斜率增大，

下降斜率减小；当输入电压出现跌落时，电感电流的上升斜率减小，下降斜率增大。 

对于辅助绕组 ZCD 策略，输入电压的波动不会影响到 ZCD 的可靠性，如图 3-8 所

示。只要输入电压没有发生极性翻转，从正半周切换到负半周工作，辅助绕组 ZCD 策略

就可以实现可靠的过零检测。由于辅助绕组 ZCD 策略检测电感两端电压，只有在电感电

流过零后，电感两端电压才会开始谐振减小，因此输入电压的变化仅影响开关周期的大小，

即导致 ZCD 信号提前或者滞后，不会降低 ZCD 可靠性。 
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-vin
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Vo-vin
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(a) 输入电压阶跃时波形                  (b) 输入电压跌落时波形 
图 3-8 输入电压波动时辅助绕组 ZCD 波形 

对于电流采样 ZCD 策略，输入电压波动仅影响开关周期的大小，即导致 ZCD 信号提

前或者滞后，不会影响 ZCD 的可靠性。输入电压波动时的 ZCD 波形如图 3-9 所示。 

O t

iL

O t

O t

vin

ZCDi

    

O t

iL

O t

O t

vin
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  (a) 输入电压阶跃时波形                    (b) 输入电压跌落时波形 

图 3-9 输入电压波动时电流采样 ZCD 波形 
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对于采用电感电流过零时刻预测策略，输入电压的波动会影响 ZCD 的可靠性。计算

续流时间 Toff 时，需要采样输入电压 vin 与输出电压 Vo。DSP 中计算得到的续流时间 Toff

用于更新 EPWM，而 EPWM 中寄存器直到计时器到零才会更新数值，因此该开关周期内

计算得到的续流时间 Toff 仅能用于更新下个开关周期的参数，即 Toff 的更新存在至少一个

开关周期的延时。 

当输入电压阶跃时，从图 3-10（a）中可以看到，由于 Toff存在一个开关周期的延时，

输入电压阶跃前后两个开关周期的导通时间 Ton 与续流时间 Toff 相等。当输入电压变化，

导致续流管关断时，电感电流 iL仍未减小到零。S1 沟道关断后，S1 的体二极管导通，电感

电流继续减小，直到 S2 开通。若 S2 开通时，电感电流仍未减小到零，此时 S1 的体二极管

会产生严重的反向恢复损耗，降低电路可靠性。不仅如此，在输入电压阶跃时后的第二个

开关周期内，DSP 根据当前输入电压 vin 计算得到新的续流时间 Toff。通常 CRM 模式下开

关周期结束时，电感电流会回到开关周期的起始点。而该开关周期电感电流 iL的起始点为

某一正电流值，因此在这之后电路会一直工作在 CCM 模式下，严重降低电路可靠性。 

当电压跌落时，从图 3-10（b）中可以看到，电压跌落后的开关周期内，续流时间 Toff

仍然为上一个开关周期计算得到的值，而输入电压减小导致电感电流上升斜率变小且下降

斜率增大，进而导致续流管关断的时刻电感电流 iL已经反向增大到一个较大的负值。续流

管 S2 关断后，经过延时 Tzvs，开关管 S1 的体二极管导通，此时电感电流开始正向增大。该

开关周期结束时电感电流 iL为一个较大负值，即便后面的开关周期能够计算得到对应输入

电压 vin 的续流时间 Toff，开关周期开始时的电感电流值也无法回到零点，导致电路可靠性

下降。 
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(a) 输入电压阶跃时波形                 (b) 输入电压跌落时波形 
图 3-10 输入电压波动时电感电流过零预测策略波形图 

对于以上三种 ZCD 策略，输入电压产生波动时，仅有电感电流过零预测策略可靠性
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会受到影响，可能导致电路工作在 CCM 模式下。辅助绕组 ZCD 策略与电流采样 ZCD 策

略的可靠性不会受到输入电压波动影响。 

 采样扰动下可靠性分析 

三种 ZCD 策略都依赖于电压或者电流信号的采样：辅助绕组 ZCD 策略需要检测辅助

绕组两端的电压，电流采样 ZCD 策略需要采样电感电流，电感电流过零预测策略需要采

样输入电压 vin 与输出电压 Vo。 

在电路的实际工作中，电路的功率侧可能会干扰电路控制侧，甚至影响到采样信号。

对于采样信号，干扰在波形上表现的形式通常为低频振荡或者突然出现的尖刺。对采样信

号作滤波处理可以在一定程度上减轻干扰带来的影响。同时，良好的 PCB 布局也能够减

小电路中干扰的幅度。但在电路工作时，干扰是必然存在的。 

对于辅助绕组 ZCD 策略，在开关管 S2 导通或续流管 S1 导通时，电感两端电压比较稳

定。在谐振阶段时，电感两端电压变化比较单一，因此辅助绕组上检测到的电压也相对稳

定，受到干扰影响较小，不会影响到 ZCD 检测。 
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40A
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图 3-11 量程较大霍尔传感器的输出与电感电流对应关系图 

对于电流采样 ZCD 策略，本方案中采用霍尔传感器采样电感电流。量程较小的霍尔

传感器增益大，能够精准采样过零点附近的电感电流；量程较大的霍尔传感器增益小，采

样过零点附近电感电流时，可能出现提前或者滞后的问题。而为了降低成本，本方案中采

用了量程较大的霍尔传感器，用于实现过流保护功能和电流采样 ZCD 策略。 

常用的霍尔传感器供电通常为 3.3V 或者 5V。如图 3-11 所示，以霍尔传感器供电电

压为 3.3V 为例。若霍尔传感器输出 visam为 0V 与 3.3V 时，分别对应电感电流 iL为-40A 与

+40A，则霍尔传感器的输出 50mV 的波动就对应检测到电感电流 iL存在 1.2A 的波动。由

于电路中干扰不可预测，因此在采用电感电流时可能会存在误差，导致电流采样 ZCD 超

前或者滞后。 

当电流采样受到扰动影响，采样输出出现一个较小幅值的跌落时，如图 3-12（a）所
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示。此时采样输出会提前到达过零检测阈值，使得过零检测信号 ZCDi 提前，经过开通延

时 Tzvs后，电感电流尚未过零，开关管 S2 硬开通。 

当电流采样受到扰动影响，采样输出出现一个较小幅值的阶跃时，如图 3-12（b）所

示，此时采样输出会滞后到达过零检测阈值，使得过零检测信号 ZCDi滞后。续流管 S1 接

收到 ZCDi 信号关断时，电感电流已经下降至负值，开关管 S2 的体二极管自然导通。经过

开通延时 Tzvs 后，开关管 S2 的沟道软开通。因此对于电流采样 ZCD 策略，当电流采样信

号受到扰动影响时，可能会导致 ZCDi信号提前或者滞后，使得开关管存在硬开通风险。 

O t
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O t

ZCDi
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Tzvs    
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O t
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O t
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(a) 电流采样扰动导致 ZCDi提前      (b) 电流采样扰动导致 ZCDi滞后 

图 3-12 电流采样扰动后的电感电流过零检测信号波形 

对于电感电流过零时刻预测策略，需要采样输入电压 vin 与输出电压 V。采样电压受

到扰动影响时，实际值与理论值偏差较大，会导致计算得到的 Toff 时间与理论值有偏差，

出现沟道续流时间过短或者过长的情况。当电压采样受到扰动影响时，若扰动后计算得到

的续流时间 T*
off小于理论值 Toff，在电感电流未下降到零时，开关管 S2 可能硬开通；而若

扰动后得到的续流时间 T*
off 大于理论值 Toff，在续流管 S1 关断后，S2 的体二极管自然导

通，经过开通延时 Tzvs后，开关管 S2 沟道导通，此时开关管 S2 软开通。 
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(a) 电压采样扰动导致 T*
off小于理论值    (b) 电压采样扰动导致 T*

off大于理论值 
图 3-13 电压采样扰动对电感电流预测策略影响 

可以看到，采样信号受到扰动影响时，电流采样 ZCD 策略和续流时间计算 ZCD 策略

而言都存在开关管硬开通风险，降低了电路工作的可靠性。对于辅助绕组 ZCD 策略，采
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样信号扰动不会影响其可靠工作，但辅助绕组 ZCD 策略无法适用于同步整流管续流的情

况，仅能用于体二极管续流的模式下，存在局限性。 

3.3 改进后电流过零检测方案及可靠性分析 

本方案中为了实现更高的效率，采用同步整流管续流的方案，因此无法仅采用辅助绕

组 ZCD 策略实现电感电流的过零检测。而上述另两种电感电流过零策略都存在可靠性问

题。观察波形可以发现，开关管硬开通的原因本质在于：续流管提前关断，导致开关管也

提前开通，开关管的开通时刻与续流管的关断时刻是耦合的。 

为了保证在扰动出现后软开通依然能够实现，可以将开关管的开通时刻与续流管的关

断时刻解耦。因此可以采用两种电感电流过零检测策略分别控制开关管的开通与续流管的

关断。 

 改进后双 ZCD 策略 

为了改进 ZCD 策略的可靠性，可以采用两种 ZCD 策略分别控制续流管的关断和开关

管的开通。采用同步整流管续流时，辅助绕组 ZCD 策略仅能用于控制开关管的开通。因

此续流管的关断可以选择电感电流过零时刻预测策略或者电流采样 ZCD 策略。改进后的

ZCD 策略如表 3-1 所示。 

表 3-1 续流管关断与开关管开通解耦后的 ZCD 策略 

续流管 S1 的关断时刻控制 开关管 S2 的开通时刻控制 

续流时间 Toff计算 ZCD 策略 
辅助绕组 ZCD 策略 

电流采样 ZCD 策略 

采用电感电流过零时刻预测策略控制续流管 S1 的关断，辅助绕组 ZCD 策略控制开关

管 S2 的开通的波形如图 3-14 所示，通过计算得到续流时间 Toff，在续流管导通 Toff 时长

时，关断续流管 S1 的沟道。进入谐振阶段后，检测到辅助绕组 ZCD 信号，经过一定开通

延时，延时的时长如图中蓝色区域的宽度所示，开关管 S2 软开通。该 ZCD 策略仅需在传

统辅助绕组 ZCD 电路基础上，额外占用一部分 DSP 资源用于计算 Toff 即可实现，成本较

低，实现简单。 
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图 3-14 采用电感电流过零预测策略与辅助绕组 ZCD 策略的关键工作波形 

采样电流采样 ZCD 策略控制续流管 S1 的关断时刻，辅助绕组 ZCD 策略控制开关管

S2 的开通时刻的波形如图 3-15 所示。ZCDi 为电流采样 ZCD 策略的过零信号，ZCDw 为辅

助绕组检测的过零信号。当检测到 ZCDi时，续流管 S1 关断。当检测到 ZCDw时，延时一

定时间，开关管 S2 开通。该 ZCD 策略需要检测电感电流和辅助绕组电压，相较于上一种

改进后的 ZCD 策略实现更为复杂，但可靠性更高。 
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图 3-15 电流采样 ZCD 与辅助绕组 ZCD 结合策略的关键波形 

 改进电感电流过零检测策略可靠性分析 

辅助绕组 ZCD 策略能够确保开关管 S2工作在软开通状态，且几乎不会受扰扰动影响。

而续流管 S1 的关断控制信号仍有可能受到扰动影响。 

当采用电感电流过零时刻预测策略控制续流管 S1 关断时，采样扰动会导致实际计算

得到的 Toff 产生误差，导致续流管 S1 的关断时刻超前或者滞后。如图 3-16 所示为受采样

扰动影响，续流管 S1 的关断时刻超前和滞后的波形。 
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可以从图 3-16（a）看到，受采样扰动影响，续流管在 t0 时刻提前关断；在 t0-t1阶段

内，续流管 S1 的体二极管导通，在 t1 时刻电感电流 iL 过零；从 t1 时刻开始，电感电压开

始谐振，在 t2 时刻辅助绕组过零检测信号 ZCDw动作置高，经过一定开通延时后，在 t3 时

刻开通开关管 S2，实现 S2 软开通。 

图 3-16（b）中，受采样扰动影响，续流管 S1 关断时刻滞后，直到 t1 时刻续流管 S1 沟

道才关断，此时电感电流 iL 已经反向过零；在 t1-t2 阶段中，由于续流管 S1 关断，电感电

流 iL迅速给开关管 S2 的寄生电容放电，电感两端电压发生变化，直到 t2 时刻检测到 ZCDw

信号；在 t2 时刻，ZCDw 信号置高，经过一定时间的开通延时，直到 vds2 下降到谷底或者

零后，在 t3 时刻开关管 S2 开通，实现 S2 软开通。 
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O

O
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(a) 采样扰动导致续流管 S1 关断超前     (b) 采样扰动导致续流管 S1 关断滞后 
图 3-16 采用电感电流过零时刻预测策略与辅助绕组 ZCD 策略的关键波形（采样扰动） 

采用电感电流过零时刻预测策略控制续流管 S1 的关断时，输入电压扰动也会导致续

流管 S1 的沟道提前关断或者滞后关断。如图 3-17（a）所示，输入电压阶跃导致续流管 S1

提前关断。续流管 S1 关断后，S1 的体二极管续流，直到检测到 ZCDw 信号，开关管 S2 才

会开通，保证了 S2 的软开通。图 3-17（b）为输入电压跌落导致续流管 S1 关断滞后的波

形。在输入电压跌落后的开关周期内，续流管 S1 持续导通，导致电感电流 iL减小到负值。

此后，根据当前的输入电压计算得到了新的续流时间 T*
off值。由于扰动后的第二个开关周

期开始时，电感电流为一较大负值，开关管 S2 关断时，电感电流可能无法上升到零。而 S2

关断后，S2 体二极管继续导通。当 S1 开通，S2 的体二极管还处于续流阶段，此时 S1 硬开

通，电路可靠性严重减低。 
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(a) 输入电压阶跃导致续流管 S1 关断超前  (b) 输入电压跌落导致续流管 S1 关断滞后 
图 3-17 采用电感电流过零时刻预测策略与辅助绕组 ZCD 策略波形（电压扰动） 

可以看到，采用电感电流过零时刻预测策略控制续流管 S1 关断，采用辅助绕组 ZCD

策略控制开关管 S2 开通的 ZCD 策略虽然保证了 S2 的软开通，一定程度上提高了电路可靠

性，然而由于无法对电感电流过零时刻作准确的预估，在输入电压跌落的情况下 S1 可能

出现硬开通，该改进 ZCD 策略仍然具有可靠性问题。 

相较于以上这种改进 ZCD 策略，采用电流采样 ZCD 策略控制续流管 S1 关断，采用

辅助绕组 ZCD 策略控制开关管 S2 开通的双 ZCD 策略不会受到输入电压扰动的影响，仅

有采样扰动会影响续流管 S1 的关断时刻，波形如图 3-18 所示。 
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(a) 采样扰动导致续流管 S1 关断超前     (b) 采样扰动导致续流管 S1 关断滞后 

图 3-18 双 ZCD 策略受采样扰动影响波形 

从图 3-18（a）中可以看到，当电流采样出现扰动导致 ZCDi信号提前动作，续流管 S1

沟道提前关断。此后电感电流 iL 通过 S1 的体二极管续流，在电感电流 iL 过零后，检测到

ZCDw信号置高，开关管 S2 软开通。 

当电流采样出现扰动导致 ZCDi滞后，如图 3-18（b），电感电流 iL持续下降直到 ZCDi

信号置高。此后电感电流 iL 迅速给 S2 的结电容放电，电感两端电压 vL 变化，通过辅助绕
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组检测使得 ZCDw信号置高，触发开关管 S2 软开通。 

对比两种改进后的 ZCD 策略可以发现，双 ZCD 策略具有更高的可靠性，能够在输入

电压扰动或者采样扰动时保证电路的可靠工作。同时，辅助绕组检测电路成本低，实现简

单，因此本方案中将采用双 ZCD 策略实现同步整流管续流下的电感电流过零检测功能。 

3.4 实验验证 

为了便于对比，仅采用电流采样 ZCD 策略出现硬开通时的波形如图 3-19 所示。可以

看到，在电感电流 iL 为下降到零前，续流管 S1 已经关断。经过一定延时后，续流管 S1 体

二极管处于导通状态，此时开关管 S2 开通，造成严重反向恢复，降低了电路可靠性。 

Time:1us/div

iL:2A/div
vGS2:10V/div

vGS1:10V/div

vDS2:50V/div

   
图 3-19 仅采用电流采样 ZCD 策略时开关管硬开通波形 

图 3-20（a）（b）（c）分别给出了双 ZCD 策略正常工作、续流管超前关断与滞后关断

时的工作波形。图 3-20（a）中给出了改进 ZCD 策略正常工作的波形。续流管 S1 在电感

电流过零后关断，由于此时输入电压 vin 较高，检测到辅助绕组 ZCDw 信号后开关管 S2 谷

底开通。图 3-20（b）中给出了续流管超前关断时的波形，可以看到续流管 S1 的沟道在电

感电流为下降到零时已提前关断，而直到电感电流过零后，检测到辅助绕组 ZCDw 信号，

开关管 S2 才动作，保证了 S2 的软开通。图 3-20（d）给出了续流管滞后关断时的波形，

在电感电流 iL过零后，续流管 S1 的沟道依然导通，直到检测到滞后的电流采样 ZCDi信号

才关断。之后电路检测到辅助绕组 ZCDw信号，开通开关管，实现 S2 的软开通。 

可以看到，当改进后的 ZCD 策略中电流采样 ZCD 信号受到扰动影响时，电路能够保

证可靠工作。 
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(a) 改进后 ZCD 策略续流管正常关断 

Time:1us/div
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(c) 改进后 ZCD 策略续流管关断超前      (d) 改进后 ZCD 策略续流管关断滞后 

图 3-20 仅电流采样 ZCD 策略及改进后 ZCD 策略正半周工作波形 

3.5 本章小结 

本章详细介绍了现有的电感电流过零检测策略，具体分析了其受到输入电压扰动与采

样扰动时电路工作的可靠性，提出了两种适用于同步整流管续流的改进后的 ZCD 策略并

对其可靠性作进一步分析，最终选择了双 ZCD 策略保证了软开关的实现，并通过实验验

证了双 ZCD 策略的可靠性。 
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4 图腾柱 PFC 变换器参数设计与实验结果 

4.1 元器件参数设计 

 功率电感参数设计 

CRM 图腾柱 PFC 变换器中最为重要的无源元件为功率电感。电感的感值决定了电路

在不同负载下的开关频率，而开关频率的高低会影响开关损耗的大小[41,42]。同时电感本身

的磁损与铜损通常在总损耗中占据了相当大的比重，因此功率电感的参数设计对于整机效

率优化极为关键。 

CRM模式下图腾柱 PFC变换器的开关频率与电感感值的关系可见式(2-14)与式(2-15)。

谐振阶段持续的时长 Tzvs 相对于开关周期来说比较短，可以忽略不计。因此开关频率 fsw

与电感感值 L、输出功率 Po 呈反比例的关系，即随着负载减轻或者功率电感的感值减小，

开关频率随之增大。同时，观察式(2-14)可以发现，当输入电压增大时，开关频率会逐渐减

小。因此可以分析得出，当输出负载为满载，输入电压 vin 到达最大值时，电路的开关频率

为 CRM 工作模式下该电路的最低开关频率 fswmin。 

通常情况下人体耳朵能分辨的声音频率范围约为 20Hz 到 20kHz。为了不产生人体可

闻的噪音，电路的最低开关频率通常会设定在 20kHz 及以上。本方案中 CRM 图腾柱 PFC

变换器的最低开关频率设定在 20kHz 以上，即 

 min 20swf kHz  (4-1) 

本方案中为了确保 220V 交流输入下开关频率工作在 20kHz 以上，将最低开关频率

fswmin 设定为 25kHz，此时电感 L 的感值为 120uH。确定电感 L 的感值大小后，需确定磁

芯的尺寸以及电感绕组的设计。 

由于 CRM 模式下，单个开关周期内电感电流 iL的峰值 ipeak 约为平均值的两倍，因此

在确定磁芯尺寸时，首先要确保在最大电感电流工作点下，磁芯不会进入饱和状态。为了

尽可能减小磁芯的损耗，通常会选用较低磁损密度 Pv 的磁芯，本方案中选用的磁芯为东

磁铁氧体系列中的低磁损密度的磁材料 DMR95。磁芯的最大磁通密度 Bmax 可以通过式

(4-2)得到： 

 max
peakLi

B
N Ae




 (4-2) 
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其中 N 为电感绕组的匝数，Ae 为磁芯的有效面积。在 100℃下，DMR95 的饱和磁通

密度 Bs 为 410mT，而实际工程中根据经验值会将功率电感的最大磁通密度 Bmax 设定在

300mT 左右。根据该公式可以确定匝数 N 与所选磁芯有效面积 Ae 的关系，进一步确定磁

芯的形状、绕组的线径与并联股数，通过计算权衡磁损与铜损的比例，最终实现在峰值效

率点最小的电感损耗，实现更高的效率。 

 输出电容参数设计 

CRM 图腾柱 PFC 变换器的输出电容的设计主要考虑到三个因素：掉电维持时间 thold、

电压纹波与电流纹波。在考虑掉电维持时间时，主要为输入突然掉电，此时输出负载只能

通过输出母线电容上的能量供能，需要保证在一定时间内负载仍然能够稳定可靠的工作。

掉电维持时间 thold 会根据应用场合的不同有不同的规格，通常在通讯电源中，掉电时间 thold

要保证大于等于一个工频周期的时长，即 

 20holdt ms   (4-3) 

根据所需的掉电维持时间，可以计算得到所需母线电容容值的大小： 

 max
2 2
min / min

2 o hold
o

o dc dc

P t
C

V V



 (4-4) 

式中 Pomax 表示满载时的输出功率，Vomin 表示考虑最大输出电压纹波时输出电压的最

低值，Vdc/dcmin代表后级 DC/DC 变换器正常工作时允许的最低输入电压。该式表示在满载

输出 Pomax 的情况下，输出电压从谷底值 Vomin 跌落到后级 DC/DC 允许的最低输入电压值

Vdc/dcmin，所需时间为维持时间 thold 的情况下，母线电容容值 Co 所需的大小，即满足最恶

劣的工况下的维持时间的电容容值，因此只要输出电容的容值大于等于该值，就能够满足

掉电维持时间的需求。 

此外还需考虑输出电容上的电压纹波，由于输出母线电容通常作为后级 DC/DC 变换

器的输入电容，此时母线上的电压纹波等效于后级 DC/DC 变换器的输入电压纹波，因此

为了保证后级 DC/DC 变换器能够稳定可靠工作，考虑输出电压纹波后的 PFC 级输出电压

需工作在后级 DC/DC 的输入电压允许范围内。 

输出电容上的电压纹波主要为二倍工频分量纹波，根据式(4-5)可以计算得到满足电压

纹波σ%的输出电容值，其中 ICrms为输出电容上电流纹波的低频分量，fg 为输入网侧电压

的频率，σ%为输出电容上电压纹波的峰峰值占输出电压平均值的百分比。 
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2

2 %
Crms

o
g o

I
C

f V 
  (4-5) 

输出电容的选择需要能够同时满足掉电维持时间和电压纹波条件。此外，输出电容通

常会采用多个并联的方式，目的是为了减小输出电容 ESR。在选择电容数量和体积的时候

需要注意，多个电容并联后的电流纹波耐量需要能够大于电路中电容上的电流纹波大小，

否则会导致电路工作时电容温度上升，降低电容的寿命。 

 开关管设计 

CRM 图腾柱 PFC 变换器的损耗主要由电感的铜损与磁损、驱动损耗、导通损耗、开

关损耗及输出母线电容的 ESR 损耗组成，其中导通损耗受开关管的导通电阻大小的影响，

开关损耗主要与开关管的开关速度有关。随着负载增加，电感电流会随之增大，导致导通

损耗逐渐占据损耗中的主导地位；随着负载减小，开关管的开关频率会逐渐增加，导致开

关损耗所占比例逐渐增大。因此，开关管的选型需要重点关注开关管的导通电阻以及开关

速度，对于整机效率的设计至关重要。 

开关管的初步选型可以通过粗略的损耗计算实现，通过带入不同型号开关管的参数比

较不同负载下的整机效率，而实际电路中的损耗往往会与损耗计算文档中的结果有较大区

别，因此初步选定几个系列的 MOSFET 后，可以通过实验对比的方式验证不同开关管最

终能达到的峰值效率，对比后得到最合适的开关管型号。 

4.2 实验结果 

 

图 4-1 实验样机与原理图 

实验样机如图 4-1 所示。交错并联 CRM 图腾柱 PFC 变换器的参数指标如表 4-1 所

示。 
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表 4-1 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 变换器的参数指标 

参数 取值 参数 取值 

输入电压 220Vrms±20% 功率电感 120uH PQ32/25 

输出电压 400V 输出电容 330uF×3 

满载输出功率 3000W 控制芯片 TMS320F280049 

工频开关管 IPW65R041CFD 高频开关管 IPW65R080CFD 

 实验波形 

LM

vin

S1

S2

S3

S4

VoCo

S5

S6

LS

主相高

频桥臂

从相高

频桥臂

iin

Cf1

LCM

LCM

LDM

Cf2

iLM

iLS

共模

滤波器

差模

滤波器

 

图 4-2 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 原理图 

图 4-2 中为实际调试电路功率部分的原理图。输入滤波器分为差模滤波器与共模滤波

器两部分，定义流入输入滤波器的电流为输入电流 iin。流过主相电感 LM与从相电感 LS 的

电流为 iLM 与 iLS。交错并联图腾柱 PFC 电路中共有三个桥臂，其中两个高频桥臂分别为

主相的高频桥臂与从相的高频桥臂，分别如图 4-2 中绿色和蓝色部分所示。 

Time:4us/div

vDS2:250V/div

vDS4:250V/div

iLS:10A/diviLM:10A/div

 
图 4-3 交错并联主从相电感电流与正半周工作开关管 vDS波形 

图 4-3 给出了半载正半周工作时主相与从相的电感电流波形与开关管 vDS 波形。vDS2

与 vDS4 分别代表开关管 S2 与 S4 的漏源极电压。可以看到，当电感电流开始上升时，vDS 电

压已经下降到零，此时主从相开关管都工作在软开通状态下。此外，主从相电感电流保持
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180°交错。 

图 4-4 与图 4-5 分别给出了半载与满载下输入电压 vin、输入电流 iin 及主从相电感电

流波形。可以看到输入电压 vin 与输入电流 iin 相位基本一致，输入电流 iin 保持正弦形状，

同时主从相电流能够保持稳定 180°交错。半载时电路的功率因数 PF 达到了 0.98，THD

值为 17.2%。满载时电路的功率因数达到了 0.99，THD 值为 12%。 

Time:4ms/div

iLS:10A/div

vin:250V/div

iin:10A/div iLM:10A/div

    
Time:10us/diviLS:10A/div

vin:250V/div

iin:10A/div

iLM:10A/div

 
(a) 工频波形                        (b) 开关周期波形 
图 4-4 半载时工作波形（vin=220Vrms, Po=1500W） 

Time:4ms/div

iLS:20A/div

vin:500V/div

iin:20A/div
iLM:20A/div

    
Time:20us/diviLS:20A/div

vin:500V/div

iin:20A/div

iLM:20A/div

 
(a) 工频波形                        (b) 开关周期波形 
图 4-5 满载时工作波形（vin=220Vrms, Po=3000W） 

如图 4-6 所示为输出功率为 400W 时的工作波形。此时电路屏蔽了从相控制信号，从

相开关管不工作，电路工作在单相 CRM 模式。图 4-6（a）中电感电流 iL的包络线为正弦

形状，输入电流 iin 大体上呈现正弦形状； 

图 4-6（b）（c）（d）中给出了正半周工作时，高频开关管 S1 与 S2 的驱动波形及高频

开关管 S2 的 vDS电压波形。图 4-6（b）中输入电压 vin 较低，开关周期内的电感电流峰值

ipeak 较小，因此续流管关断时，电流不足以使得续流管 S1 的体二极管导通。在该阶段，电

路采用体二极管续流，关闭沟道续流。图 4-6（c）中给出了同步整流管续流时，开关管 S2

实现 ZVS 的工作波形。可以看到，当开关管 S2 导通时，vDS2 已经下降到零，S2 工作在零

电压开通状态；图 4-6（d）中给出了当输入电压 vin 较高时，vDS2 不能完全下降到零，S2

谷底开通。 
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iL:5A/div

iin:5A/div

Time:4ms/div
         

Time:2us/diviL:5A/div

vGS2:10V/div

vGS1:10V/div

vDS2:250V/div

             
    (a) 电感电流 iL与输入电流 iin 波形     (b)驱动波形与 vDS2 波形（体二极管续流） 

 

Time:2us/div
iL:5A/div

vGS2:10V/div

vGS1:10V/div

vDS2:250V/div
       

Time:2us/div
iL:5A/div

vGS1:10V/div

vGS2:10V/div

vDS2:250V/div
   

    (c)驱动与 vDS2 波形（沟道续流 ZVS）   (d)驱动与 vDS2 波形（沟道续流谷底开通） 
图 4-6 电流及开关管波形（vin=220Vrms, Po=400W） 

图 4-7 给出了轻载时的工作波形。由于负载较轻，为了避免交错并联 CRM 模式下开

关频率过高，主从相都工作在定频 DCM 模式下。主从相开关频率设定在 50kHz，同时两

相工作在 180°交错状态。 

iLS:5A/div

iLM:5A/div

    

Time:20us/div

iLS:5A/div

iLM:5A/div

 
(a) 工频波形                        (b) 开关周期波形 

图 4-7 轻载时工作波形（vin=220Vrms, Po=300W） 

 效率测试 

图 4-8 给出了不同负载下实际样机测试和计算的效率曲线，其中黄色曲线为损耗分析

得到的效率曲线，蓝色曲线为样机实测得到的效率曲线。实测效率与损耗分析计算得到的

效率基本吻合。满载时实测效率高于计算效率的原因可能为损耗分析时导通损耗计算所使

用的预估温度系数高于实际值，实际测试时开关管的温度最高为 65℃。 

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  4图腾柱 PFC变换器参数设计与实验结果 

59 
 

 
图 4-8 交错并联 CRM 图腾柱 PFC 效率测试曲线 

观察实测效率曲线，可以看到在 1100W 时样机的实测峰值效率达到了 98.9%。需注意

的是本效率曲线测试时未包含控制电路功耗在内。本方案中出于成本考虑，选用了型号为

IPW65R080CFD 的高频开关管，导通电阻 Rdson 约为 80 毫欧；工频开关管的型号为

IPW65R041CFD，导通电阻 Rdson约为 41 毫欧。若为了追求更高的峰值效率，可以选用导

通电阻 Rdson更小的 Si MOSFET，减小导通损耗，进一步提升效率，将峰值效率提升至 99%

以上。 

 

图 4-9 峰值效率点损耗分析图（Po=1100W） 

对峰值效率点作损耗分布计算可以得到图 4-9。可以看到，导通损耗、关断损耗以及

电感损耗分别在总损耗中所占比例较大，输出电容损耗与滤波器损耗所占比例较小。绝大

部分损耗分布在开关管与电感上。而高频开关管的导通损耗约为关断损耗的二分之一，这

是由于负载较轻时，电感电流有效值较小，开关频率较高。 

此外，本方案中的电感绕组与磁芯设计可以作进一步优化。采用定制磁芯、优化绕组

设计并采用分段气隙的方式能够有效减少电感的铜损，进一步提升样机效率。 
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4.3 本章小结 

本章详细分析了 CRM 图腾柱 PFC 电路中元器件参数的设计方法，研制了一台 3kW

峰值效率 98.9%的高效交错并联 CRM 图腾柱 PFC 样机，给出了不同功率下的工作波形与

效率曲线。 
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5 总结与展望 

5.1 总结 

通讯电源通常采用两级结构，前级 PFC，后级为 DC/DC。本文分析了现有的高效 PFC

变换器的拓扑及其优缺点，基于通讯电源高效率、低成本与高可靠的需求，选择了基于 Si

器件 CRM 图腾柱 PFC 拓扑作为研究对象，并采用同步整流管续流，进一步提升效率。 

交错并联技术能有效减小输入电流纹波及差模滤波器的体积，降低母线电容高频 ESR

损耗，提升功率等级，优化轻载效率。本文第二章中综述了 CRM 交错控制策略，分析了

相位延时出现扰动时 CRM 开环交错控制的可靠性，阐明了 CRM 闭环交错控制中相位误

差与开关频率、控制器主频的关系。此外，第二章还介绍了交错并联 CRM 图腾柱 PFC 的

数字控制方案，对电感电流过零检测策略、轻载控制策略以及开通与关断死区控制进行了

详细分析与对比。 

CRM 控制中软开关的实现关键在于电感电流过零检测的可靠性。第三章详细介绍了

现有的电感电流过零检测策略及其优缺点，分析了输入电压扰动或采样信号扰动出现时软

开关的可靠性。此外，提出了一种改进后双 ZCD 策略，将续流管的关断控制与开关管的

开通控制解耦，保证了软开通的实现，有效提升了电路可靠性。 

第四章中介绍了电路中元器件参数的设计方法，基于上述数字控制方案与 ZCD 策略，

最终搭建了一台额定功率 3kW，峰值效率 98.9%的交错并联 CRM 图腾柱 PFC 样机。 

5.2 展望 

本课题仍然存在一些问题值得进一步研究与优化。第一、数字交错控制策略虽然灵活，

但交错稳定性受限于 DSP 性能与 EPWM 更新机制，采用常见商用 DSP 情况下，如何保证

高频时主从相电感电流的稳定交错值得研究。第二、本方案中采用的为两相交错并联，交

错并联的相位数与滤波器体积的关系值得进一步探究。第三、本方案中尚未对电感设计与

开关管选型作进一步优化，电感绕组、磁芯的合理设计与通过耦合电感优化电感体积值得

进一步探索。第四、本方案实验结果中负载较轻时 PF 值较低，THD 比较高，如何通过改

进控制策略降低 THD 并提升 PF 值得进一步研究。 
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