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摘要 : 对单相 Boost功率因数校正器进行了设计和仿真研究。对电路的电压环及其脉动补偿电路、输入滤波

器进行了仿真研究和参数优化。脉动补偿电路及优化的电压环使输出电压纹波显著减小 ,并改善了电路动态

性能。优化的输入滤波器在保持电路稳定的同时获得了较高的功率因数并给出了纹波几乎为零的理想输入

电流 ,建立了一个基于 saber的优化的功率因数校正电路仿真模型。
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0　引言

电力电子装置的大量应用给电力系统注入了越

来越多的谐波 ,使系统的功率因数降低 ,造成电网供

电质量下降 ,干扰周围电气设备正常运行。这一问

题已引起人们的极大重视。如何抑制这些谐波 ,改

善供电质量已成为一个重要的研究领域。电力电子

装置中 ,开关功率变换器的功率因数校正及控制就

是该领域的一个重要课题 [ 1～3 ]。目前 ,常用的方法

是基于 Boost电路的功率因数校正。已有很多文

献 [ 4, 5 ]报道了在该电路中应用 UC3854芯片 ,并取得

许多有价值的结果。本文采用 UC3854控制芯片设

计 450 W的单级功率因数校正电路 ,在连续导电模

式 (CCM )、市电 220 V /50 Hz下 ,进行了基于 saber

的电源仿真研究。这一工作的目的是通过设计输入

滤波器 ,兼顾获得高功率因数和保证系统稳定两个

方面 ,优化输入滤波器的参数 ,阻止高频电流反射 ,

极大地减少输入端电流高次纹波 ;同时 ,为降低输出

电压纹波 ,输出端采用脉动补偿 ,并对脉动补偿电路

进行优化设计 ,提高了其带宽。这两部分的改进设

计和仿真研究 ,得到了低电磁干扰和高功率因数的

电源。

1　高功率因数校正器设计

采用 UC3854控制芯片功率因数校正电路结

构 [ 1 ] , 设计的仿真电路如图 1所示。电路的设计规

范为 :输出功率 450 W ,输入电压范围 80～270 V ,输

出电压 400 V ,选择开关频率 100 kHz。该电路可分

为输入滤波器、功率变换和脉动补偿三个部分。功

率变换部分的输出电容器 Co一般取为 720μF,电

感 L = 1 mH。功率变换部分的参数根据文献 [ 1 ]的

方法计算确定。输入滤波器及脉动补偿电路是整个

电路设计中将进行优化仿真研究的主要部分。

图 1　基于 UC3845控制芯片功率因数校正电路

Fig. 1　Power factor corrector based on the UC3854 IC

2　Boost变换器仿真实验及改进

2. 1　脉动补偿

对于功率变换器的电压环 [ 1 ]
,由于系统的带宽

较低 ,所以校正电路的动态性能较差。分析该部分

电路 ,能够得到电压环的穿越频率 ,可按下式进行计

算 :

fV I =
P IN

ΔVVAO ×VO ×RV1 ×CO ×CVF ×(2π) 2 (1)

其中 :△VVAO、VO分别是电压误差放大器的输出电压

和电路的输出电压 , RV I、CO及 CVF如图 1所示。根据

式 (1)计算得到电压环的穿越频率 fV I仅为 13. 3 Hz,

这个较小的 fV I将使整个电路呈现较差的动态性能。
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为此 ,一种可以补偿输出端二次纹波的方法被提出 ,

即脉动补偿 [ 6 ]。

2. 1. 1　脉动补偿的原理及改进设计

脉动补偿是在功率因数校正电路的电压输出端

并入一带通滤波器以提取输出电压中的二次纹波 ,

经滤波器提取的二次纹波经线形变压器与原输出电

压中的二次纹波相抵消 ,以使输出电压中几乎不存

在二次纹波 ,从而达到整个电路的最佳平波效果。

文献 [ 6 ]中提取二次纹波的脉动补偿电路中采用了

后级功放 ,此电路的缺点在于后级功放虽可以放大

二次纹波的幅值 ,但脉动补偿中过多的运放环节不

利于保证脉动补偿环节本身的瞬态特性。考虑到平

波和瞬态特性两个方面 ,由前级滤波器提取的二次

纹波去直接进行补偿就可以达到非常理想的效果。

图 2　改进的脉动补偿电路

Fig. 2　 Imp roved pulse compensation circuit

基于文献 [ 6 ]的工作 ,决定采用图 2所示的由

LM324运放为主体的优化了的脉动补偿电路 ,这个

电路由带通滤波和线性变压器构成。对于整个电路

系统 ,由于脉动补偿电路所处理的功率是输出脉动

功率 ,所以脉动补偿电路对于系统的大信号瞬态特

性几乎无影响。为取出输出电压的二次纹波 ,我们

将图 2中带通滤波部分的中心频率设置为 f0为 100

Hz,同时为尽可能大地保证脉动补偿电路的瞬态特

性 ,本文采用了较大的频带宽度。由带通滤波的移

相特性 ,取出的二次纹波的相位将移动 - 180°,经线

性变压器便补偿了输出电压中二次纹波。

2. 1. 2　电压环动态特性的优化

脉动补偿使二次纹波幅值大大减小 ,由此得到

一个较高的电压环穿越频率 ,从而提高了电压环的

带宽。这样就可以采用更小的滤波电容 Co ,减小了

装置体积 ,也降低了电路滤波时间常数。我们将 Co

的取值由不加入脉动补偿时的 720μF减小到 500

μF。不加脉动补偿 ,相应于 720μF的 Co ,能够计算

得到输出电压中的二次纹波幅值 VOPK约为 2. 49 V。

因此 ,我们经验地估计经过补偿后的 VOPK为 1 V。

按照电压误差放大器的设计方法 ,误差放大器在二

次谐波频率上增益值可由 GVA = (ΔVVAO ×ΔUH ) /

VOPK计算得到。其中ΔVVAO是 4 V ,输出电压纹波率
ΔUH为 0. 015,这样 GVA确定为 0. 06。由此 ,我们可

进一步确定反馈网络参数 CVF、RVF (见图 1中反馈

网络部分 )。取 RV I = 5 1 1 kΩ ,则 CVF = 1 / ( 2π ×

RV I ×GVA ) = 0. 051μF。基于确定的 CVF ,由式 ( 1)

计算的穿越频率 fV I为 23. 4 Hz,这样 , RVF按 RVF = 1 /

(2π×fV I ×CVF )确定为 130 kΩ。文献 [ 1, 6 ]应用传

统的方法和未经优化设计的电压环穿越频率均低于

20 Hz。我们的设计表明 ,经脉动补偿及优化后的穿

越频率比未补偿的提高了约 10 Hz,也明显优于文

献 [ 1, 6 ]的结果。 fV I的显著提高 ,较大地改善了电

路动态性能。

2. 1. 3　仿真结果与分析

图 3 ( a)和 ( b)分别为未加脉动补偿和经脉动

补偿并进行优化的输出电压仿真结果。对于未加脉

动补偿的纹波振幅 VOPK ,可以测定它的大小约为

2. 2 V。作了脉动补偿并进行优化的 VOPK ,其测定的

值是 0. 76 V。这优于我们预先估计的 1 V的纹波

振幅 ,比未作脉动补偿的输出电压纹波显著减小。

图 3　未加脉动补偿的输出电压 ( a)和

作了脉动补偿并经优化的输出电压 ( b)

Fig. 3　Output voltages without pulse compensation and

with pulse compensation and incorporating

parameter op tim ization respectively

我们在仿真时间 t为 600 m s时 ,将原 420Ω的

负载改变为 380Ω ,以测定电路的动态特性 ,得到的

输出电压波形如图 4所示。图 4 ( a)是未加脉动补

偿的输出电压 ,图 4 ( b)是作了脉动补偿并经优化的

输出电压。在 600 m s时改变负载 ,由图 4 ( a)可以

看到经 150 m s过渡时间 ,输出电压仍未达到稳定状

态 ,对于经图 4 ( b) ,在约 700 m s时输出电压已达到

稳定状态 ,这比图 4 ( a)的未作脉动补偿和优化的相
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应过渡过程时间明显减小。因此 ,我们对电压环的

脉动补偿和优化设计改善了电路的动态性能。

图 4　突变负载时 ,未加脉动补偿输出电压波形 ( a)

和作了脉动补偿并经优化的输出电压波形 ( b)

Fig. 4　Output voltages of the circuit when changing load

suddenly without pulse compensation and with pulse

compensationand incorporating parameter op tim ization

2. 2　电源输入滤波器的设计

2. 2. 1　电源输入滤波器原理及选择

PFC电路输入滤波器通常要求满足以下条件 :

输入滤波器的加入要保证系统的稳定 ;极大地衰减

开关噪声 ;输入端电压和电流相位差小于 2°。由于

PFC电路采用平均电流控制模式 ,仿真的开关频率

设定为 100 kHz能够使电感电流更加紧密跟踪电流

参考信号 ,从而获得较高精度的电感平均电流。然

而 , 100 kHz开关纹波也使得输入端的电流波形存

在大量的开关纹波并产生谐波 ,降低了功率因数。

因此 ,我们加入了输入滤波器 ,使输入端电流波形上

的开关纹波很大地衰减 ,电流波形成为非常平滑的

正弦波。

图 5　一级输入滤波器

Fig. 5　One2stage input filter

图 5为在 PFC电路输入端加入一级输入滤波

器电路。可以分析得到 ,工频下 iA领先 vA的相位差
θ= arctan (ωCVm / Im )。这表明 ,要得到高的位移因

子 ( ID F = cosθ ) ,就须减小滤波器电容 C。给定

IDFm in ,得到滤波器电容的上限值 Cmax = ( Im /ωVm )·

tan ( arccosID Fm in )。

分析比较关于电子滤波器设计的有关方法 ,我

们选取 cauer2chebyshevl滤波器 (又称椭圆滤波器 )

作为电路的输入滤波器。椭圆滤波器可按归一化滤

波器设计表 [ 7 ]进行设计。图 6 ( a)是一个二级滤波

器电路结构 ,图 6 ( b)为相应的典型衰减特性 ,其中 ,

Am in为最小阻带衰减分贝数 ,Ωs为出现 Am in的最低

阻带频率 , Amax为通带纹波。

图 6　椭圆滤波器的电路结构 ( a)

及其相应的典型衰减特性 ( b)

Fig. 6　Cauer2chebyshevl filter and its typ ical

attenuation characteristic

椭圆滤波器具有输出阻抗低的特点及陡峭的通

带 -阻带传输特性。为降低椭圆滤波器的高频处谐

振峰值 ,我们采用滤波器极点阻尼方法 ,即在椭圆滤

波器输入端增加了如图 7所示的 Rd和 Ld并联环

节 , Ld为 50 Hz电流提供了另一支路 ,减少 50 Hz低

频电流流过阻尼电阻 Rd产生的损耗。

图 7　极点阻尼椭圆滤波器

Fig. 7　Cauer2chebyshevl filter with pole damp ing

2. 2. 2　设计过程

1)确定衰减幅度 :考虑到开关频率为 100 kHz,

我们选择衰减幅度 Am in = 80 dB。

2)确定滤波器参数 :先选择滤波器阶数 n并设

计合理的通带纹波 Amax ,然后根据 n、Amax、Am in读取

椭圆滤波器表格 [ 7 ] ,从而得到图 6 ( a)中的参数Ωs、

L1a、L2a、L3a、C2a和 C4a。

3)确定滤波器归一化参数 :在 PFC电路的设计

中 ,滤波器参数需要归一化 ,即要求总的电容等于

Cmax。基准频率由ωr = ( 0. 8 ×2πfs ) /Ωs计算确定。

滤波器传递函数第一级频率低于开关频率 0. 25,这

样做的目的是当滤波器元件值变化时 ,不会影响开
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关频率处的衰减幅度 ;阻尼电阻 Rd = ( C2a + C4a ) /

ωr Cmax ;滤波器电感参数分别按 L1 = L1a Rd /ωr、L2 =

L2a Rd /ωr、L3 =L3a Rd /ωr确定 ;滤波器电容参数 C2 =

C2a / (ωr Rd ) , C4 = C4a / (ωr Rd ) ;滤波器电感参数 Ld =

Rd / (2πfd ) ,其中 fd为由 Rd和 Ld组成阻尼网络的频

率 ,且要远小于滤波器最低极点频率。至此 ,图 7所

示滤波器所有参数即可确定。

2. 2. 3　滤波电路参数的优化

我们在 Vm = 311 V , P IN = 450 W , ID F = 0. 95下

得到 Cmax = 9. 7μF。如前所述 ,减小 Cmax就可以减

小输入端的相位差θ,从而提高了功率因数。由图

5,滤波器输出阻抗可表示为

Zo ( s) = 1 / ( LCs
2

+ 1) (2)

另外 ,可以导出图 1电路的开环增益 [ 8 ]是

T′( s) = T ( s) [ 1 + Zo ( s) / Z iN ( s) ] [ 1 + Zo ( s) / Z iD ( s) ]

(3)

其中 : T ( s)是无输入滤波器时的开环增益 , T′( s)是加

入输入滤波器时的开环增益 , Z iN ( s) = RL /M
2 (RL是

负载阻抗 , M为传输比 )是图 1中 UC3854控制器工

作在理想状态下变换器输入阻抗 , Z iD ( s)是变换器开

环输入阻抗。式 (3)表明 ,为了保证加入滤波器后系

统稳定以及变换器的开环增益不受影响 ,要求输入滤

波 器 的 输 出 阻 抗 | Zo (ω ) | 要 远 小 于

| Z iN (ω) |和 | Z iD (ω) | ,根据式 (2)这就需要增大电容

C。然而 ,这与前面所指出的为提高功率因数要求减

小 C相矛盾。考虑到这一矛盾 ,我们将在 Cmax = 9. 7

μF的基础上向下选取多个 Cmax的值 ,通过仿真计算

分别得到相位差θ与滤波器输出阻抗 | Zo (ω) |随 Cmax

的变化关系曲线 ,由此折中选一个合适的 Cmax ,力求

在获得较高功率因数的同时得到一个能使系统保持

稳定的 Zo ( s)。基于这一方法 ,我们进行了如下的参

数计算和分析。

这里 ,首先确定变换器的输入阻抗 Z iN ( s)和

Z iD ( s)。传输比 Mmax = Vm /Vo = 0. 777 5,由 Z iN ( s)

= RL /M 2计算得 | Z iN ( s) m in | = 694Ω。Boost PFC变

换器在其电流环穿越频率 fC I以下的低频段被认为

呈纯阻性 [ 9 ]
,即变换器低频输入阻抗为 Z iD1 ( s) =

U IN / IIN ,由此计算得 Z iD1 ( s) = 430Ω。在电流环穿

越频率 fC I以上的高频段 , Z iD2 ( s) = sL,这里L = 1mH,

fC I = 15. 7 kHz。

由选择的衰减幅度 Am in = 80 dB,读取椭圆滤波

器表格 [ 7 ]
,得到图 6 ( a )所示椭圆滤波器的参数

Ωs = 5. 66、L1a = 0. 59 H、L2a = 0. 04 H、L3a = 1. 52 H、

C2a = 1. 21 F和 C4a = 1. 29 F。又取基准频率ωr为

94 311 rad / s,这样 ,根据上述设计思想 ,自 Cmax =

9. 7μF起 ,以间隔为 0. 7μF递减地取 11个 Cn ( n =

1, 2, ⋯, 11) 值 ,计算每个 Cn下图 7所示输入滤波

器相应的参数 L1、L2、L3、C2、C4、Rd和 Ld ,并进一步

通过仿真计算得到该组参数下输入端电压与电流的

相位差θ。这些结果被列在表 1中。

表 1　对应于 Cn ( n = 1, 2, ⋯, 11)计算的 L1、L2、L3、C2、C4、Rd、Ld和θ

Tab. 1　Calculated parameters L1 , L2 , L3 , C2 , C4 , Rd , Ld andθcorresponding to Cn ( n = 1, 2, ⋯, 11)

Cn /μF L1 /μH L2 /μH L3 /μH C2 /μF C4 /μF R d /Ω L d /mH θ / (°)

9. 7 17. 0 1. 14 43. 5 4. 75 4. 95 2. 7 1. 40 0. 361

9. 0 18. 1 1. 27 48. 0 4. 27 4. 73 3. 0 1. 59 0. 332

8. 3 20. 0 1. 36 51. 0 4. 00 4. 30 3. 2 1. 69 0. 298

7. 6 22. 0 1. 50 56. 0 3. 66 3. 94 3. 5 1. 85 0. 264

6. 9 23. 7 1. 60 61. 0 3. 40 3. 50 3. 8 2. 01 0. 245

6. 2 26. 7 1. 80 69. 1 3. 00 3. 20 4. 2 2. 23 0. 217

5. 5 29. 8 2. 00 71. 8 2. 67 2. 83 4. 8 2. 54 0. 188

4. 8 34. 4 2. 30 88. 6 2. 30 2. 50 5. 5 2. 92 0. 163

4. 1 40. 0 2. 70 103. 3 2. 00 2. 10 6. 4 3. 40 0. 135

3. 4 48. 8 3. 30 126. 0 1. 60 1. 80 7. 7 4. 08 0. 110

2. 7 61. 3 4. 10 158. 0 1. 30 1. 40 9. 8 5. 20 0. 069

　　表 1的计算结果表明 ,相位差θ随 Cn的减小而

减小。对表 1中的每一个 Cn及相应的输入滤波器

参数 ,由仿真计算可得到输出阻抗 Zo ( s)的频率特

性。图 8给出了 C分别为 9. 7、7. 6、4. 8、2. 7μF时

输出阻抗频率特性 | Zo (ω) |。能够看到 ,对于给定

的频率ω, | Zo (ω) |随 Cn的减小而增大。另外 ,对

于每一个 Cn , | Zo (ω) |在约 16 kHz频率处为最大。

这个频率已大于电流环穿越频率 fC I ,如前面指出 ,

对于 f > fC I , | Z iD (ω) | = 2πfL。这样 ,在 16 kHz频率

处 | Z iD (ω) |约为 100Ω ,当 f > fC I时 | Z iD (ω) | > 100
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Ω。注意到 f < fC I时 , | Z iD (ω) |为 430Ω以及变换器

的输入阻抗 | | Z iN ( s) m in | | = 694Ω。因此 ,对 Cmax的

选定力求在获得较高功率因数的同时得到一个能使

系统保持稳定的 Zo ( s)的条件就转化为在频率 f =

16 kHz处要求 | Zo (ω) | << | Z iD (ω) | = 100Ω。为

此 ,我们将在该频率处比较 | Zo (ω) |和 | Z iD (ω) |。

取 C = 2. 7μF,在频率 16 kHz处 ,计算得 | Zo (ω) | =

13. 3Ω ,显然 ,这个输出阻抗值偏大 ,因此将适当增

大 C的值。我们经验地取 C = 4. 8μF,此时在频率

16 kHz处 | Z iD (ω) |约为 7Ω ,这个阻值满足远小于

100Ω的要求 ,系统处于稳定的工作状态。同时 ,功

率因数角为 0. 163°这样一个较理想的结果。

图 8　输出阻抗 Z0随 Cn的变化

Fig. 8　Output impedance Z0 as a function of Cn

2. 2. 3　仿真结果及分析

根据优化确定的输入滤波电路参数 ,我们对输

入滤波器电压、电流作了仿真计算。图 9 ( a)和 9

( b)分别是计算的输入端无输入滤波器电流纹波波

形和有输入滤波器电流纹波波形。可以看到 ,无输

入滤波器时 ,电流波形上叠加着很大的高频分量 ,这

主要为开关频率分量。由于采用平均电流型控制 ,

电流波形在一个开关周期内做跟随变化 ,从而叠加

了高次纹波 ,由于在 V IN过零时 ,占空比 D接近 1,整

个载波周期中电源都沿电感 L短路 ,此时段电感 L

端压 VL较低 ,所以 IIN的变化率也很低 ,电流 IIN产生

较大过零畸变。采用输入滤波器后 ,椭圆滤波器衰

减特性使 100 kHz高频分量衰减约 80 dB,因此叠加

在输入电流上的高频分量几乎被“削平”, IIN成为理

论上的平均输入电流 ,纹波电流△I≈ 0,这正是理论

上所希望的结果。

3　结论

本文对单相 Boost功率因数校正器进行了仿真

研究和设计。在电路的输出部分引入了改进的脉动

补偿电路 ,对电路的电压环进行了仿真研究及优化。

图 9　输入端无输入滤波器电流纹波波形 ( a)

和有输入滤波器电流纹波波形 ( b)

Fig. 9　Current waves at input end without/with input filter

脉动补偿电路及优化的电压环使输出电压纹波显著

减小 ,并明显地改善了电路动态性能。在电路的输

入端加入了极点阻尼输入滤波电路 ,通过大量仿真

计算和分析对其进行了参数优化。优化的输入滤波

器在保持电路稳定的同时获得了较高的功率因数 ,

同时得到了输入端 △I≈ 0的理想纹波电流。本文

成功地设计了一个性能优良的单相 Boost功率因数

校正器 ,建立了一个基于 saber的优化电路仿真模

型。
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The optima l sim ula tion of power factor corrector ba sed on saber
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Abstract:　A single2phase boost chop2mode power factor corrector is designed. The simulation studies and parameter op tim izations are

made for the voltage loop, pulse compensation circuit and the input filter respectively. The ripp le of the output voltage is decreased re2
markably and the dynam ic performances of the circuit are imp roved obviously due to the pulse compensation circuit and the op tim ized

voltage loop. The higher power factor and the input current with △I≈ 0 have been obtained by using the op tim ized input filter while re2
taining the stability of the correction circuit. An op tim ized simulation model of power factor corrector based on the saber is p resented.
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Ana lysis of the adaptive schem e of iden tify ing the substituting situa tion

HUANG L ing2ling, HE Ben2teng

( School of Electrical Engineering, Zhejiang University, Hangzhou 310027, China)

Abstract:　 In the substituting situation, bus2bar differential relays may loose the selecting capability because of the wrong differential

current and mal2operation because of the unknown operation mode during switching situation. After analyzing characters of substituting

situation and normal situation, this paper p resents a new method, based on the isolator auxiliary contact and the hands joint, for selec2
ting the p roper differential exp ression, and an " and" algorithm of two differential exp ressions in switching operation. It imp roves the

accuracy of differential bus2bar p rotection and p rovides a new way to make one algorithm for all types of bus arrangements.
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