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一种减小﹨﹤变换器电容规格的方法

郑昕昕 肖 岚 王 勤 张方华

（南京航空航天大学自动化学院，南京，２１００１６）

摘要：常规的由Ｂｏｏｓｔ和ＤＣ燉ＤＣ变换器级联构成的两级式ＰＦＣ变换器，在Ｂｏｏｓｔ电路输出端要接高耐压等级的

电解电容作为储能电容，不仅体积大、价格高，而且寿命短，为此本文研究了一种低压输出的Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式

软开关谐振ＰＦＣ变换器。该变换器利用半桥电路输出端的低压电解电容平衡瞬时功率，Ｂｏｏｓｔ电路输出端电容

与变压器漏感谐振，并不大量储能，由此减小了Ｂｏｏｓｔ电路电容的规格，提高了工作可靠性。讨论了该变换器的控

制策略，前后级共用一套控制电路，实现功率管的软开关和能量的传递。分析了降低电容容值的可行性，指出采

用小容值非电解电容替代Ｂｏｏｓｔ电路输出端的大容量电解电容后，变换器具有良好的性能。给出了Ｂｏｏｓｔ和半桥

电路输出端电容的设计方法，进行了实验验证。
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交流电压经桥式整流电路和滤波电容后得到

直流电压。当输入电压瞬时值高于电容电压时，输

入才有电流流过，其含有大量的谐波，会对电网和

用电设备造成危害［１２］
。功率因数校正技术（Ｐｏｗｅｒ

ｆａｃｔｏｒｃｏｒｒｅｃｔｉｏｎ，ＰＦＣ）能够使输入电流跟随输入

电压，使其成为与输入电压同频、同相的正弦信号，

有效地减小了谐波污染。

Ｂｏｏｓｔ型ＰＦＣ变换器具有输入电流不发生突

变、功率管易驱动、能够实现高功率因数等优点，在

整流电路中有较多的应用。在某一时刻，输入电压

瞬时值过零点，电网不向变换器输送能量，而变换

器输出功率恒定，为补偿瞬时输入输出功率的不平

衡，需要使用大容值电解电容进行储能。ＰＦＣ变换

器的储能电容位于Ｂｏｏｓｔ电路输出端
［３］
，输入电压



经整流和升压变换后，Ｂｏｏｓｔ电路输出电压往往高

达４００Ｖ，因此滤波电容需选取高耐压等级、大容

量的电解电容。其体积庞大，价格较高，使用寿命

短，严重影响了电源工作的可靠性
［４６］
。

本文研究了一种低压输出的Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合

式软开关谐振ＰＦＣ变换器，利用Ｂｏｏｓｔ电路输出端

电容与变压器漏感谐振传递能量。文献［７］介绍了

变换器的详细工作模态，但并未具体分析减小储能

电容规格的可行性，本文将从控制方法上对减小电

容规格的变换器进行具体分析。起储能作用的电解

电容位于半桥直流变压器的输出端，其承受的电压

应力很低，而Ｂｏｏｓｔ电路输出端电容则无需储能，

可以采用容值较小的非电解电容替代大容值电解

电容，有效地降低了变换器中电容的规格，并实现

功率管的软开关，电路损耗小。此外，该电路仅使用

一套控制电路，实现简单，能够进一步减小电路体

积。文中介绍了变换器的工作原理，分析了减小电

容容值的约束条件及电容规格减小对电路的影响，

给出了变换器在不同情况下的仿真数据，最后通过

实验验证了减小电容规格的可行性。

 电路拓扑及其控制原理

Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器工

作在连续导通模式（ＣＣＭ）下，主电路拓扑如图１所

示，其由Ｂｏｏｓｔ电路和半桥隔离电路组成，两电路

共用电容爞ｐ１，爞ｐ２，其容值相等。

图１ Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器

电路中Ｓ０为Ｂｏｏｓｔ电路的开关功率管，受闭环

控制，以一固定频率牊ｓ进行开断，采用平均电流法

控制其占空比［８］
。Ｓ１和Ｓ２为半桥电路的开关功率

管。Ｓ１和Ｓ２两端分别并联二极管Ｄ１，Ｄ２和谐振电

容爞１，爞２。Ｓ１和Ｓ２以一定的死区时间互补导通，并

以Ｓ０开关频率的一半，即牊ｓ燉２的频率交替。

Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器将

平衡功率的储能电容放在半桥电路的输出端，仅需

保证半桥电路输出电压的稳定和变换器输入电流

实现ＰＦＣ，控制框图如图２所示。输出电压调节器

的输出和整流电压相乘后作为电流基准牏ｒｅｆ，通过控

制Ｓ０的开关来控制Ｂｏｏｓｔ电感电流跟踪该基准变

化［９１３］
。将Ｓ０的驱动信号分频后输出两路带有死

区、占空比接近０５、相位相反的信号，分别驱动半

桥电路两功率管［１４１５］
。Ｂｏｏｓｔ和半桥电路共用一套

控制电路，实现简单。

图２ ＰＦＣ变换器的控制方式

采用图２所示控制方式时，若电感爧所释放的

能量直接传递到变压器副边，不全部加在爞ｐ１，爞ｐ２

上，则爞ｐ１，爞ｐ２无需大量储能。要实现这种情况，即要

保证Ｂｏｏｓｔ电路功率管Ｓ０截止后，半桥开关Ｓ１或Ｓ２

仍导通。Ｓ１和Ｓ２的开关频率之所以取Ｓ０开关频率

的一半，正是要保证Ｓ１或Ｓ２在Ｓ０截止后仍导通，防

止出现Ｂｏｏｓｔ电路空载的情况。首先，要保证任意

时刻Ｓ０截止后Ｓ１或Ｓ２导通，Ｓ１和Ｓ２的开关频率必

须与Ｓ０同步，即为Ｓ０开关频率的１燉２，１燉４等倍。其

次，Ｓ１和Ｓ２的开关频率越低，Ｂｏｏｓｔ电路输出电压

纹波就越大，会对开关器件产生不良影响。因此，选

取Ｓ１和Ｓ２的开关频率为Ｓ０开关频率的一半。

Ｓ１，Ｓ２与Ｓ０的时序逻辑控制可以有两种方案，

如图３所示。若采用图３（ａ）的驱动信号同步控制方

式，当Ｓ０和Ｓ１或Ｓ０和Ｓ２同时导通时，只有桥臂电容

爞ｐ１或爞ｐ２给负载提供能量，Ｂｏｏｓｔ输出电压会有很

大的高频纹波。若控制 Ｓ１，Ｓ２与 Ｓ０异步开关，如

图３（ｂ）所示，Ｓ０导通时Ｓ１，Ｓ２截止，升压电感爧储

能，桥臂电容不给负载提供能量。在Ｓ０截止时Ｓ１或

Ｓ２导通，爧会通过半桥电路给负载提供能量，同时

桥臂电容储能。这种控制方法Ｓ１，Ｓ２导通时间缩短，

减小了电容的放电时间，降低了高频电压纹波，但

也减小了能量传输的时间，因此同样负载下，电流

会大于第一种控制方式，造成变压器原边较大的电

流脉动，使 爞ｐ１，爞ｐ２承受较大的电流纹波。由于

Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器中桥臂

电容与变压器漏感谐振，本身就会在桥臂电容两端

产生较大的高频电压纹波，因此应尽量减小电流纹

波，故选用同步驱动控制方法。
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图３ Ｓ１，Ｓ２与Ｓ０驱动信号的两种时序

 电路分析

 减小﹣┄┄┈┉输出电容规格的可行性

ＰＦＣ变换器工作时，存在瞬时输入功率和输

出功率的不平衡，这就需要使用储能电容以进行功

率平衡。在设计ＰＦＣ变换器时，往往在Ｂｏｏｓｔ电路

的输出端和变换器最终输出端放置储能电容。由于

Ｂｏｏｓｔ电路的输出电压很高，需要选取高耐压等级

的电解电容，而储能电容本身就具有较大的容值，

随着耐压等级的提高，其体积和成本会大大增加。

而Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器仅在

半桥隔离电路的输出端使用电解电容储能，这样

Ｂｏｏｓｔ电路输出端电容的容值能够减小。

小容值会对电路造成一些不利影响。首先，根

据

爠＝
１

２
爞爺

２
（１）

可知，当Ｂｏｏｓｔ电路功率管Ｓ０截止时，电感爧释放

能量，若能量全部加在输出端电容爞ｐ１，爞ｐ２上，且其

容值很小时，会导致电容承受电压牣爞ｐ１和牣爞ｐ２急剧上

升，对器件造成损坏。然而通过图２的控制方法和

图３（ａ）的驱动时序，保证主功率管Ｓ０截止后，半桥

开关仍导通，电感爧所释放的能量直接传递到变压

器副边，Ｂｏｏｓｔ电路输出端不需要实现瞬时输入输

出功率的平衡，爞ｐ１，爞ｐ２并不大量储能，避免了这种

情况的出现。

其次，由于Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ

变换器中爞ｐ１，爞ｐ２不作为储能电容，无需使用电解电

容，可以选取其他材料的小容值电容，如聚丙烯电

容等。虽然减小爞ｐ１，爞ｐ２的容值会导致电压纹波的增

大，但是电压纹波对薄膜电容所造成的不良影响远

低于电解电容。因此，可以用小容值的薄膜电容替

代电解电容。

此外，可以仅由半桥电路输出端的电容承担起

瞬时功率平衡功能，由此使爞ｐ１，爞ｐ２容值减小成为可

行。若在Ｂｏｏｓｔ电路输出端使用大电解电容储能，

则由于输入交流量而引起的瞬时功率不平衡已经

被此电容补偿，半桥电路的输出端电解电容仅起减

小开关纹波的作用，其容值可以较小。而减小爞ｐ１，

爞ｐ２容值后，它们无法平衡瞬时输入输出功率，因此

必须靠半桥电路输出端电解电容来实现。本文研究

的ＰＦＣ变换器为低压输出电路，半桥电路输出电

压远低于Ｂｏｏｓｔ电路输出电压，因此半桥电路输出

端电容耐压等级小，虽然其容值比Ｂｏｏｓｔ电路输出

端使用电解电容储能时的容值大，总体说来，变换

器的体积、成本及性能仍优于Ｂｏｏｓｔ电路输出端使

用电解电容储能的ＰＦＣ变换器。

 ﹣┄┄┈┉电路输出电容的设计

图４为Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变

换器关键波形图，从上到下依次为Ｓ０的驱动信号

牣ｇ０，Ｓ１和Ｓ２的驱动信号牣ｇ１，牣ｇ２，励磁电感两端电压

牣ｍ，变压器原边电流牏Ｔ，Ｂｏｏｓｔ变换器输出电压牣ｄ，

其中牣ｍ可以看做输出电压在半桥电路中变压器原

边的等效电压，记做牣ｍ＝±爼ｏ。

图４ 变换器工作波形示意图

以Ｓ２的开通过程为例进行分析，图中［牠０，牠１］为

死区时间，在这段时间内，爧ｐ与爞１，爞２谐振，爞２放

电，爞１充电，当爞２存储的电荷被完全抽光时，Ｓ２两

端并联的二极管Ｄ２导通，Ｓ２漏源电压降为０。在Ｄ２

导通期间对Ｓ２施加触发信号，即实现了Ｓ２的零电

压开通。牠２时刻，变压器原边电流牏Ｔ反向，爞ｐ１，爞ｐ２与

爧ｐ谐振，释放存储在漏感中的能量，提高了变换器

的能量利用率。在牠４时刻，牏Ｔ与变压器励磁电流牏ｍ

相等，谐振结束。

由于变换器应用于功率因数校正场合，Ｓ０占

空比是变化的，而采用平均电流控制，Ｓ０开关频率

固定，并在每个开关周期初始时刻导通。根据设定

的 Ｓ１，Ｓ２驱动时序，其每个开关周期内的驱动信号

都是不变的，而软开关在Ｓ１，Ｓ２驱动信号的死区时
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间内完成，与Ｓ０占空比无关，因此Ｓ１，Ｓ２始终能够

实现软开关。

虽然爞ｐ１，爞ｐ２在［牠０，牠１］这段死区时间内也参与

谐振，但其容值比爞１，爞２大得多，且波动值远小于

爞ｐ１，爞ｐ２两端电压的直流分量，在分析时可以将爞ｐ１，

爞ｐ２两端电压近似看做不变，其值分别为爼爞ｐ１和爼爞ｐ２，

因此这段时间内变换器的等效电路可看做图５所

示电路，此时Ｂｏｏｓｔ功率管Ｓ０导通，二极管Ｄ０截止，

不向半桥电路传递能量。

图５ 变换器在死区时间内的等效电路

由于牠０时刻牣ｃ１为０，且漏感两端电压远小于爼ｏ，

将其忽略不计，则爼爞ｐ１约等于爼ｏ。Ｂｏｏｓｔ电路输出牣ｄ

是牣爞ｐ１和牣爞ｐ２的叠加。考虑Ｂｏｏｓｔ电路输出接大电解

电容的情况，爞ｐ１，爞ｐ２容值很大，其承受电压恒为

爼ｏ，牣ｄ为稳定值２爼ｏ。因此，可以通过分析牣爞ｐ２在开

通过程中围绕爼爞ｐ１的变化，也就是围绕爼ｏ的变化，

来比较爞ｐ１，爞ｐ２减小容值后与大容值时变换器工作

的异同，进而分析爞ｐ１，爞ｐ２电容规格的约束条件。

由于［牠０，牠２］作用时间很短，牣爞ｐ１和牣爞ｐ２变化并不

明显，而［牠２，牠３］时间内，爞ｐ１中没有电流流过，牣爞ｐ２不

变，而爞ｐ２与爧ｐ谐振，牥ｒ为谐振频率，电压方程为

牣爞ｐ２（牠）＝ 爼牗＋ （爼爞ｐ２－ 爼牗）ｃｏｓ犽ｒ（牠－ 牠２）（２）

因此牣爞ｐ２的总下降量可近似看做［牠２，牠３］时间内

通过谐振下降的电压量。

［牠３，牠４］这段时间内，Ｓ０关断，电感爧给爞ｐ１，爞ｐ２

充电，流过爞ｐ１的电流恒定，牣爞ｐ１线性上升，爞ｐ２仍与爧ｐ

谐振，直到牠４时刻，谐振电流牏Ｔ大小等于磁化电流

牏ｍ，漏感爧ｐ与磁化电感爧ｍ相串连成一个电感，谐振

结束，之后牣爞ｐ２也成线性上升。由于这段时间充电电

流比谐振电流大得多，可将牣爞ｐ１和牣爞ｐ２在［牠３，牠５］时间

内都看做线性上升，则两电容电压上升量为

Δ牣爞ｐ２＝
１

爞ｐ
（牠５－ 牠３）（牏Ｌ－ 牏ｍ） （３）

Δ牣爞ｐ１＝
１

爞ｐ
（牠５－ 牠３）牏Ｌ （４）

式中爞ｐ为爞ｐ１，爞ｐ２的容值。可以看出，谐振电容爞ｐ１，

爞ｐ２减小后，其所承受的最高电压比大容值时增加

了牏Ｌ（牠５－牠３）燉爞ｐ，承受最低电压比大容值时减小了

（牏Ｌ－牏ｍ）（牠５－牠３）燉爞ｐ。

要保证一个周期内电压平衡，要求牣ｄ的下降

量等于其上升量，牣ｄ的下降量为［牠２，牠３］时间内牣爞ｐ２
的下降量，其最大值为谐振峰峰值２牏Ｌ（牠５－牠３）燉爞ｐ，

上升量为［牠３，牠５］时间内牣爞ｐ１和牣爞ｐ２上升量之和（２牏Ｌ－

牏ｍ）（牠５－牠３）燉爞ｐ。可以看出，牣ｄ的最大下降值恒大于

其上升值，因此［牠２，牠３］的时间不能超过谐振周期爴ｒ

的一半，否则牣ｄ的会达到最大下降值，高于其上升

值，即要满足

牠３－ 牠２≤
爴ｒ

２
（５）

要保证（牠３－牠２）的最大值小于爴ｒ燉２，应取（牠３－

牠２）的极限情况，即Ｓ０的开关周期爴ｓ，式（５）化为

爞ｐ≥
爴
２
ｓ

π
２
爧ｐ

（６）

式（６）就是选取爞ｐ需要满足的约束条件，由于

容值越小，电容体积和成本就越小，爞ｐ１和爞ｐ２承受电

压的波动值越大，Ｂｏｏｓｔ电路输出电压牣ｄ的最大值

爼ｄｍａｘ表达式为

爼ｄｍａｘ＝ ２爼牗＋
（牠５－ 牠３）牏Ｌ

爞ｐ
（７）

爞ｐ值越小，爼ｄｍａｘ越大，会对半桥功率管和

Ｂｏｏｓｔ的二极管和功率管造成较大的电压应力，因

此选取电容容值时，应考虑功率器件的成本。

图６给出了通过仿真得出的不同爞ｐ下Ｂｏｏｓｔ电

路输出最大值爼ｄｍａｘ与Ｂｏｏｓｔ电路输出稳压控制时爼ｄ

之差，可以看出，该值随爞ｐ的增大而指数减小。

图６ 不同爞ｐ下的爼ｄｍａｘ－爼ｄ

变压器漏感值应足够大，以保证与功率管结电

容谐振时能够在死区时间内完全抽取结电容所存储

的电荷［１６１７］
，取爧ｐ为２００μＨ，Ｂｏｏｓｔ电路开关频率牊ｓ

为 １００ｋＨｚ，代入式（７），计算得 爞ｐ值应不小于

５０ｎＦ，考虑电路中器件承受的电压应力，爼ｄｍａｘ与爼ｄ

之差应小于５０Ｖ。由图６可以看出，爞ｐ值应大于

１５０ｎＦ。综合考虑电路体积成本，选取爞ｐ为２２０ｎＦ。

０５３ 南 京 航 空 航 天 大 学 学 报 第４４卷



前面已经提到，爞ｐ不宜选取体积大、成本高、

对工作环境要求较高的电解电容，可以选取体积

小，重量轻，耐压高的聚丙烯电容（ＣＢＢ），当其承受

峰峰值较大的纹波电压时，电容寿命和工作性能远

优于承受同样纹波电压的电解电容。

 两种﹨﹤变换器电容的比较

令Ｂｏｏｓｔ电路输出端接大容量电解电容时的

ＰＦＣ变换器为第一种变换器，此时半桥电路输出

端滤波电容仅起减小开关纹波作用；令Ｂｏｏｓｔ燉半桥

组合式软开关谐振ＰＦＣ变换器为第二种变换器，

此时半桥电路输出端滤波电容不仅要减小开关纹

波，还要平衡瞬时输入输出功率。对于平衡瞬时输

入输出功率的储能电容，不考虑电路损耗，根据能

量守恒定律，半周期内电网传递给变换器的能量等

于储能电容存储的能量，以输入１１５Ｖ燉４００Ｈｚ航

空交流电源，输出 ２５Ｖ燉３５０Ｗ 技术参数为例，若

仅用于平衡瞬时输入输出功率，第一种ＰＦＣ变换

器的储能电容为Ｂｏｏｓｔ电路的输出滤波电容，其容

值仅需几微法，而第二种ＰＦＣ变换器的储能电容

为半桥电路的输出滤波电容，其容值需要几百微

法。然而，第一种ＰＦＣ变换器中Ｂｏｏｓｔ电路的输出

滤波电容爞ｐ也需要降低开关电压纹波，以减小纹

波电压对电解电容造成的损坏，因此其容值的选取

还需要考虑综合开关频率牊ｓ、允许的纹波电压Δ爼ｄ、

输出的直流电压爼ｄ等
［１８］
。

根据Ｂｏｏｓｔ电路输出滤波电容公式

爞ｐ＞
１００爟爮ｏ

牊ｓ爼ｄΔ爼ｄ
（８）

式中：爟为功率管占空比；爮ｏ为整个变换器的输出

功率，这里将其近似等于Ｂｏｏｓｔ电路输出功率；牊ｓ为

功率管开关频率；爼ｄ为Ｂｏｏｓｔ电路输出直流电压，

Δ爼ｄ为爞ｐ纹波电压，则输出滤波电容爞ｐ的容值大小

约为几百微法，取Δ爼ｄ＝１５Ｖ，牊ｓ＝１００ｋＨｚ时，爞ｐ

为６１２μＦ，仿真和实验时取６８０μＦ。该储能电容通常

选择单位体积内电容量较大的电解电容，但电解电

容存在内阻和功耗大、寿命低等缺点。

第二种变换器可以理解为将补偿瞬时输入输

出功率不平衡的储能电容由Ｂｏｏｓｔ电路的输出端

移至半桥隔离电路的输出端，由于半桥电路输出端

电压远低于Ｂｏｏｓｔ电路输出端电压，储能电容耐压

等级能够相应地降低，其体积、成本也能够大大降

低，使用寿命增加。半桥电路的功率管开关频率为

Ｂｏｏｓｔ电路开关频率的一半，即０５牊ｓ，根据半桥电

路输出滤波电容爞ｏ的计算公式

爞ｏ＞
１００爮ｏ

０５牊ｓ
牱爺ｏ

爺ｏ
爼ｄ

２

（９）

式中：爺ｏ为半桥电路输出电压；Δ爺ｏ为 爞ｏ纹波电

压。对于第一种ＰＦＣ变换器，无需考虑储能作用，

将相关参数代入式（９）即得出半桥电路输出电容

爞ｏ，仿真和实验时取值为４７０μＦ。而第二种ＰＦＣ变

换器还需综合考虑储能作用，因此取２２００μＦ。可

以看出，减小Ｂｏｏｓｔ电路输出端电容时，会增大半

桥电路输出端电容，但综合考虑电路体积成本及使

用寿命，这种方案仍具有相当的优势。

采用计算所得两种ＰＦＣ变换器的电容参数进

行仿真，其中Ｂｏｏｓｔ电路功率管开关频率都为１００

ｋＨｚ，变换器最终输出电压均为２５Ｖ，低频电压纹

波０３Ｖ。图７所示为两种ＰＦＣ变换器的Ｂｏｏｓｔ电

路输出高频和低频纹波电压的仿真波形，可以看

出，尽管两种变换器半桥电路输出电压低频纹波都

为０３Ｖ，但第一种ＰＦＣ变换器的Ｂｏｏｓｔ电路输出

稳定的直流电压，滤波电容爞ｐ能够平衡瞬时输入

输出功率，第二种ＰＦＣ变换器的Ｂｏｏｓｔ电路输出不

仅有很大的高频电压纹波，也有较大的低频电压纹

波，爞ｐ无法补偿瞬时输入输出功率的不平衡。

图７ 两种变换器的纹波电压

虽然第二种变换器Ｂｏｏｓｔ电路输出端电压纹

波很大，但由于其输出端电容为小容值非电解电

容，电压纹波对该电容的不良影响很小，因此其使

用寿命远远高于第一种变换器Ｂｏｏｓｔ电路输出端

电解电容，其体积成本也远远小于第一种变换器

Ｂｏｏｓｔ电路输出端电解电容。
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 实验验证

研制了Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐振ＰＦＣ变

换器原理样机，输入１１５Ｖ燉４００Ｈｚ单相交流电，输

出２５Ｖ直流电压，最大输出功率３５０Ｗ，功率管型

号选取ＩＲＦ４６０，主功率管Ｓ１开关频率为１００ｋＨｚ，

谐振电容爞ｐ１和爞ｐ２选２２０ｎＦ。Ｂｏｏｓｔ电路主功率管

采用ＵＣ３８５４控制
［１９２０］

。

图８为满载时Ｂｏｏｓｔ电路输出高频纹波电压

牤ｄ，其直流分量约为４００Ｖ，波动幅值约为４０Ｖ，脉

动频率为１００ｋＨｚ，实验波形与图４中理论分析的

波形牣ｄ和图７（ｂ）中高频纹波电压的仿真波形相一

致。牣ｄ是两个谐振电容两端电压的叠加，电容电压

波动也约为４０Ｖ，不会给开关管和二极管造成过

大的电压应力。

图９所示为功率管Ｓ２的驱动信号与漏源电压，

由于变压器漏感与功率管结电容的谐振作用，在驱

动信号到来之前，结电容已放电完毕，功率管漏源

电压为０，实现了零电压开通。由于另一半桥功率管

Ｓ１与Ｓ２的工作完全对称，其也能够实现软开关。

图１０给出了变换器不同输出功率下的效率曲

线图，满载下的效率为９１５％。

图８ Ｂｏｏｓｔ电路输出电压

图９ 功率管驱动与漏源电压

图１０ 不同输出功率下的效率曲线

 结 论

本文研究了一种Ｂｏｏｓｔ燉半桥组合式软开关谐

振ＰＦＣ变换器，对控制策略的改进和减小变换器

电容规格的可行性进行了分析，通过实验进行了验

证，得出以下结论：

（１）采用Ｂｏｏｓｔ电路和半桥电路功率管同步工

作的控制策略，利用Ｂｏｏｓｔ电路输出端与半桥电路

共用的桥臂电容与漏感谐振传递能量，桥臂电容不

大量储能，而将储能电容放在变换器的输出端，从

而无需使用高耐压等级的大容量电解电容。

（２）通过合理选择Ｂｏｏｓｔ电路和半桥电路输出

电容的规格，在保证变换器工作性能良好的同时，

能够节省变换器的体积和成本，增加其使用寿命。
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