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1 引言 
在电力电子得到广泛应用的今天，高频化、小型化是其

发展趋势。电力电子装置运行过程中，带来的大量谐波注入公

共电网，严重影响了电网的供电质量和其他设备的正常工作。

为了减小电力电子装置对电网的谐波污染，满足国际组织制

定的谐波标准 IEC61000-3-2，需要采用功率因数校正（PFC）

变换器来加以抑制。

反激 PFC 变换器相较于同类 PFC 具有输入输出隔离、器

件少、结构简单、成本低等优点，是最常用的有源功率因数

校正（APFC）变换器之一。而根据反激 PFC 变换器开关管关

断期间副边二极管电流是否持续导通，又可将其工作模式分

为连续导通模式（CCM）、临界导通模式（CRM）、断续导

通模式（DCM）。

其中，DCM Flyback PFC 具有控制简单、单位功率因数

校正、无反向恢复电流、反馈环路稳定、响应快等优点，一

般在中小型场合比较适用。

2 DCM Flyback PFC 变换器的工作原理
图 1 是 Flyback PFC 变换器主电路。为了分析方便，作如

下假设：① 所有器件均为理想元件；② 输出电压纹波与其直

流量相比很小；③ 开关频率远高于输入电压频率。

图 1 Flyback PFC 主电路
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图 2 给出了 DCM Flyback PFC 变换器在一个开关周期中

的电感电流与磁通变化波形。

图 2 DCM 模式工作模态

当 Qb 导通时，副边反向二极管截止。此时变压器的端电

压为 vg，其电流 ip 由零开始以 vg/Lm 的斜率线性上升 , 磁通φ

线性增加，能量储存在变压器中。Qb 关断时，变压器副边电

压迅速上升，直至其电压高于储能电容电压时，副边开始导通。

副边电感电流 Is线性下降至零，变压器存储的能量转移到副边。

由于工作在 DCM 模式，电感电流下降至零后经过一段死区，

重新开始下一个开关周期。

在半个工频周期内，假设输入电压为 vin(t)= Vmsin(ωt)，则

在一个开关周期内，流经整流桥的电压瞬时值为：

 Vg(t)= Vm|sin(ωt)| （1）

其中：Vm 和 ω分别为输入交流电压的幅值和角频率。

一个开关周期内的输入电流峰值可表示为：
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其中：Lp 为原边激磁电感，D 为占空比，Ts 为开关周期。

 由式（1）可以推出一个开关周期内的输入电流平均值为：
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其中：fs 为开关频率。

而一个工频周期内的输入电流有效值可表示为： 
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 由式（1），式（3）带入可求得半个工频周期内理想输

入功率为：
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进一步带入（4），可以得到理想情况下的功率因数表达式为：
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3 3 次谐波对输入功率脉动的影响
因为PFC变换器在一个工频周期内的输入功率是脉动的，

而输出功率是平稳的，故瞬时输入功率与瞬时输出功率并不

平衡，而储能电容的作用为平衡瞬时脉动功率。如果输入输

出瞬时功率平衡，则储能电容大小为零。则若通过一定的控

制方式，在输入电流中注入一定量与基波电流初始相位相同

的 3 次谐波，可以抵消一部分脉动功率，即
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其中：I1 为输入电流基波的幅值大小， I3 为输入电流与

基波同相位的 3 次谐波的幅值大小， *
3I 为输入电流 3 次谐波

关于基波的标幺值。

此时变换器的功率因数为：
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而根据 Energy Star 标准规定，商业照明供电设备的功率

因数应不低于 0.9。在此情况下，可以求得所注入 3 次谐波的

幅值为基波的 48.4%。

假设变换器为单位效率，则注入 3 次谐波后，在半个工

频周期内地输入平均功率为： 
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 以此为基准功率，可以求得注入 3 次谐波后的瞬时功率

的标幺值为：
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 而采用定占空比控制时，工作于 DCM 模式的反激 PFC

的瞬时输入功率的标幺值为： 
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in3p 如图 3 所示。
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图 3  输入功率的标幺值

当
*
in1( ) 1p t > 时，储能电容 Co 充电；当 *

in1( ) 1p t < 时，

储能电容 Co 放电。假设从 ωt=0 时开始，定占空比控制和注

入 3 次谐波的变占空比控制下的
*
in (t)p 波形与 1 的第一个交

点对应的时间轴坐标为分别为 ωt1 和 ωt2，则 Co 在半个工频周

期内存储的最大能力标幺值（基准值为工频周期内的输出能

量）分别为：
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根据电容储能的计算公式，该最大能量标幺值又可以表

示为：
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可得：
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当纹波要求相同时，带入 1
π
4

t = ， 2
π
6

t = ，联立式（12），

式（13），式（14），可以求得： 
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即注入 3 次谐波时，在相同纹波要求下储能电容容量仅

为原来的 65.6%。

4 变占空比控制的实现
 将注入 3 次谐波后的电流式（7）带入式（3），可以得到：
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由于该式实现比较复杂，需要多个乘法器和开方电路，

因此有必要将其简化。

为方便起见，令 sin( )y tω= ，则有：
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根据泰勒级数展开公式，将该函数在 y=yo 处展开：
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忽略高次项，仅取上式的前两项来拟合，那么拟合的占

空比为：
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其中： 1 0 * 2
3

1
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下面以 PF 不小于 0.9 为例，讨论如何选择合适的展开点

0y 。前面的分析已经得到 *
3 0.484I = ，将其带入式（21）中，有：

 { }y_fit 1 02.452 1.936D D y y= ⋅ −  (22)
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将式（22）带入式（3），可得：
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 假设变换器为单位效率，变换器的平均输入功率为：
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即 PF 大小与展开点 y=yo 有关，下面讨论如何选取合适的

yo，以使 PF 值最大程度接近 0.9。

根据式（25）得出图 4 所示。

可得当 yo=0.77 时，PF=0.901 。

将其带入式（22）得出占空比：
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图 4 PF 与 y0 的选取

5 控制电路
如图所示，整流后的输入电压经过 1R 和 2R 分压得到

A 1 m sin( )v k V tω= ，其中 k1 为电压采样系数，R3, R4, D, C1 构

成峰值采样电路，可得 vB=vz=k2·Vm；经过运放环节，电压可

表示为 vx=k3vref–k4vA。

输出电压经过 R11, R12 分压，经过 PI 调节得到 vy；经过乘

法电路，所得的信号可以表示为：
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VEA 环节与高频锯齿波比较得到 PWM 信号。

图 5 控制电路

6 仿真验证
为了验证上述理论分析，在 Saber 搭建了一个仿真模型，

其主要参数如表 1。

表 1 仿真模型主要参数

输入电压： 90V
输出电压： 15V(±0.75V)
输入电压频率： 50Hz
最大输出功率： 200W
开关频率： 100Hz

由分析可得，按照定占空比控制所得到的储能电容容量

为 Co=14.15mF

图 6  定占空比控制下的电压电流波形

而经过变占空比控制的主功率电路，在实现相同纹波大小

的情况下，储能电容容量的选取只有定占空比控制时的 65.6%。

图 7 变占空比控制下的电压与电流
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