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Abstract: Single-phase traditional bridged active power factor corrector（APFC）can use the voltage drop of

shunt resistor to reflect the instantaneous value of inductor current for current inner loop control. This method can

be directly used in quasi-bridgeless APFC. The high frequency development trend of APFC requires the use of low

inductance AC inductors and the above scheme for measuring the instantaneous value of inductor current was no

longer applicable. So the original topology needs to be improved. A quasi-bridgeless APFC topology suitable for

low inductance was proposed. After establishing small-signal analysis model of the topology，the voltage

compensator was designed based on one cycle control chip IR1155S. Finally，the 1.0 kW quasi-bridgeless APFC

was realized and experiments verify the correctness of the new circuit.
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摘要：传统有桥单相有源功率因数校正器可采用分流电阻压降反映电感电流瞬时值用于电流内环控制，

该方法也可直接用于准无桥APFC。但是APFC高频化发展趋势要求使用低感值交流电感，上述测量电感电

流瞬时值的方案不再适用，因此需要对原有电路拓扑进行改进。提出一种新型低感值准无桥APFC电路，并

建立其小信号分析模型，采用单周期控制芯片 IR1155S作为控制器，详细设计了电压外环补偿器，实现了 1.0

kW准无桥APFC电路，实验验证了新电路的正确性。
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为了减少电力电子变换器输入电流中谐波

电流含量，以满足 IEC61000—3—2，IEC61000—3

—12等针对谐波电流污染的标准，单相有源功率

因数校正器（active power factor corrector ，APFC）

得到迅速发展和应用[1-3]。单相APFC包括功率开

关后置的传统有桥 APFC、功率开关前置的有桥

APFC 以及功率开关置于桥中的 APFC。功率开

关置于桥中的APFC又称为无桥APFC，为了便于

适用已有的模拟或数字控制电路，尤其模拟控制

电路，无桥 APFC 还分化出一种功率开关发射极

与续流二极管阳极分离的拓扑，但是目前这种拓

扑只有功率模块形式的产品，仅仅支持 20 kHz的

上限开关频率。目前，即使传统有桥 APFC 模块

支持的上限开关频率也不超过40 kHz[4-6]。

为了克服上述问题，且能适用已有的模拟或

数字控制电路，准无桥APFC应运而生，并得到了

一定程度的研究，但是已有技术文献所采用的网

侧电感取值都较大，一般大于 500 μH，仿真分析

与实验验证了这种准无桥APFC只能适合较大感

量情况，不合适低感值情况。

但是根据目前的发展趋势，单相 AC-DC 变

换器，包括支持较大功率输出的准无桥单相 AP‐

FC电路，需要向高频化发展，从而降低成本和尺

寸，实现在板安装。高频化发展需要更小的网侧

感量。恰恰由于感量较小，在轻载、瞬时网流较

低时，原有准无桥单相 AC-DC 电路中分流电阻
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压降不能准确反映电感电流瞬时值，因而控制电

路出现偏差，造成控制失败。鉴于全部电感电流

起作用，分流电阻需要通过全部电流，因此感值

较低时这种控制失败具有必然性，而与开关频率

高低无关。

基于以上，文中给出一种新型低感值准无桥

APFC电路拓扑，详细分析了该拓扑原理，给出小

信号数学模型，控制方式采用单周期控制（one

cycle control，OCC），详细设计了电压外环补偿

器，最后采用 APFC 控制芯片 IR1155S 实现这种

准无桥APFC。

1 新型准无桥APFC电路拓扑及数

学模型

1.1 新型低感值准无桥APFC电路拓扑

图 1 给出了原有准无桥 APFC 的电路拓扑，

其中电阻 R1 为分流电阻，作用是反映流过升压

电感的全部电流，即在电网电压正半周中，希望

电阻 R1上流过升压电感 L1的全部电流，电感 L2

电流为零。在网压负半周中，希望电阻 R1 上流

过升压电感 L2 的全部电流，电感 L1 电流为零。

当电感 L1和L2取值较大时，一般大于500 μH，电阻

R1基本上流过升压电感L1和L2的全部电流，作为

内环电流控制的检测电流，因而可以获得良好的

控制效果。

在高开关频率发展趋势下，电感L1和L2取值

较小，剩余感值会低于 100 μH。以电源电压正

半周为例，当功率开关 S1导通时，电感 L1储存能

量，iL1
= iS1

= iR1
+ iFWD2；当功率开关S1关断时，电

感L1释放能量，iL1
= iR1

+ iFWD2。iR1 决定于R1阻值

和 D4正向压降，iFWD2 决定于 FWD2正向压降和 L2

压降，iR1 与 iFWD2 分流情况取决于上述 2个支路的

压降大小。APFC控制中希望 iL1
= iR1，即 iFWD2

= 0。

而当 L1电感值较小、电流瞬时值较低时，必然会

使得 iL1
> iR1，使得分流电阻压降不能准确反映电

感电流，因此导致电流内环控制失败。在电网电

压负半周，可以得到同样的结论。

为了防止出现正半周 iL1
≠iR1和负半周 iL1

≠ iR1，

需要改进原有准无桥 APFC 的功率电路，消除
iFWD1 和 iFWD2 的影响。本文给出一种改进准无桥

APFC的电路拓扑，如图 2所示，其中图 2a为双电

感方案，图 2b 为单电感方案，图 2 中只需要在每

只功率开关与地之间接入 1只功率二极管，迫使

正半周 iL1
≠ iR1 和负半周 iL2

≠ iR1。

1.2 功率电路小信号数学模型

单相APFC可以等价为前级AC-DC变换器、

后级 Boost DC-DC 变换器在电路上的顺次串联

电路，核心部分为后级Boost DC-DC变换器。下

面建立图 2a 所示新型准无桥 APFC 功率电路的

小信号数学模型。

功率电路小信号建模的方法为[7-8]：

1）将 Boost变换器的变量在 1个开关周期内

求平均值，以消除开关纹波的影响；

2）将平均变量分解成直流分量和交流小信

号分量，消去直流分量后，得到小信号表达式；

3）对小信号分量进行线性化处理，从而将非

线性系统在静态工作点附近近似为线性系统。

在 1个开关周期内，Boost功率电路有 2种工

作状态如下所述。

图1 原有准无桥APFC的电路拓扑

Fig.1 Circuit topology of traditional quasi-bridgeless APFC

图2 新型准无桥APFC的电路拓扑

Fig.2 Circuit topology of the novel quasi-bridgeless APFC
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工作状态 1：假设占空比为 d，当 0 ≤ t ≤ dTs

时，开关器件 S1导通，反向快速恢复二极管 D1反

向截止，电源电压 ui全部施加在电感 L1上，电容

C1为负载电阻Ro供电，则

ì

í

î

ï
ï
ï
ï

diL1

dt
=

|u i |

L1

duC1

dt
= - uC1

RoC1

（1）

式中：iL1 为电感L1的电流；uC1 为电容C1的电压。

可得工作状态1下的状态方程：
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工作状态 2：当 dTs≤ t ≤ Ts 时，S1 关断，D1 导

通，电源和电感同时为C1充电，并为Ro供电，则
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（3）

可得工作状态2下的状态方程：
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将式（2）乘以 d、式（4）乘以（1-d），可得Boost

变换器在1个开关周期内平均状态方程为
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将电感电流和电容电压的平均值分解为直

流分量和交流小信号分量之和，再消去直流分

量，可得小信号模型，如下式所示：

ì

í

î

ï
ï
ï
ï

L1

dîL1

dt
= |û i | - (1 - D ) ûC1

+ uC1
d̂

C1

dûC1

dt
= (1 - D ) îL1

- 1
Ro

ûC1
- iL1

d̂

（6）

式中：D为 d的稳态值；d̂，îL1
，ûC1，û i 分别为对应项

的小信号分量。

由式（6）可得交流小信号模型如图3所示。

2 单周期控制APFC原理

APFC 的主要任务包括：产生稳定的直流输

出电压，而且电压纹波满足要求；产生高正弦度

的与输入电压同相位的输入电流，获得网侧单位

功率因数。

单周期控制器的基本原理如图4所示。

假定开关频率远高于输入 ui的最高频率成

分，则可以认为在 1个开关周期中输入 ui不变，可

得输出uo在该开关周期中平均值为

uo,avg =
1
Ts
∫

0

dTs

u i ( t ) dt ≈ u i ( t )d ( t ) （7）

其中 d（t）=ton/Ts

式中：d（t）为占空比；Ts为开关周期。

如果在该开关周期中，输出 uo平均值与参考

信号UC，ref平均值相等，即

∫
0

dTs

u i ( t ) dt ≈ ∫
0

dTs

uC, ref ( t ) dt （8）

当开关频率远大于参考信号UC, ref最大频率时，

uo,avg = UC,ref （9）

式（9）说明，通过控制作用使得输出 uo等于或正

比例于参考信号 UC, ref，则可以实现由输入 ui到输

图3 Boost变换器小信号模型

Fig.3 Small signal model of Boost converter

图4 单周期控制器的基本原理

Fig.4 The basic principle of one cycle controller
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出uo的变换。

在设计积分器时，如果 R1，C1的取值刚好满

足 RC=Ts，则式（9）成立。如果 RC≠Ts，则 uo,avg =

KUC,ref，表明输出uo与参考信号UC,ref成正比。

上述OCC原理表明，OCC需要快速积分器，

1 个开关周期复位积分 1 次，受控电量的动态过

程维持时间不超过 1个开关周期，所以受控量不

存在稳态误差和动态误差，因而具有抗扰强、响

应快等优点[9-11]。

图 5为单相功率因数校正器的单周期控制器

原理图，其控制目的是使桥后电压与电流之比为

常数，即呈现阻性负载特性，反射到网侧后，网侧

可以获得单位功率因数。单周期控制的APFC与

传统控制方式相比，不需要乘法器，不需要检测

输入电压，大大简化了电路设计过程，减小了电

路体积，因此受到广泛应用。

3 电压外环传递函数

3.1 系统小信号模型

IR1155S是 IR公司2011年推出的单周期PFC

控制芯片，基于 IR1155S的新型准无桥 APFC功率

电路与控制电路如图6所示。

IR1155S APFC小信号模型电路如图 7所示。

图 7中，H1（s）为输出分压器传递函数；H2（s）为电

压误差放大器和补偿器传递函数；H3（s）为单周

期控制 APFC调制器传递函数；G（s）为功率电路

的传递函数。

电压外环监控输出直流电压Uo，通过电阻分

压器检测输出直流电压瞬时值，分压器传递函数

为H1（s）。利用电压误差放大器，将反馈电压UFB

与 IR1155S内部参考信号 2.5 V进行比较，再经误

差放大器放大及补偿后得到控制信号 Um。误差

放大器与补偿网络的传递函数为 H2（s），误差放

大器为跨导放大器，其输出与引脚 COMP 相连，

该控制信号直接控制升压电感电流 iL1。iL1 与 Um

之间的传递函数为H3（s）。

APFC 的功率电路与电解电容 C1 负责维持

输出电压 Uo稳定，功率电路、电解电容以及负载

的传递函数为 G（s），则整个环路的开关传递函

数为

T ( s ) = H1 ( s ) ⋅ H2 ( s ) ⋅ H3 ( s ) ⋅ G ( s ) （10）

引脚COMP与地之间RC网络的作用如下：

1）在负载和电源电压波动时，保持良好的动

态响应特性；

2）确保在稳态条件下 2倍网频纹波电压不引

起过大网侧电流畸变。

3.2 各部小信号模型

3.2.1 功率电路增益G（s）

根据 IR1155S 芯片使用手册，IR1155S APFC

功率电路的小信号模型如图8所示。

功率电路传递函数 G（s）表示了当升压电感

电流 iL1 波动时直流输出电压 uo的小信号波动状

图5 单相功率因数校正器的单周期控制器原理图

Fig.5 The principle of one cycle controller for APFC

图6 IR1155S APFC功率电路与控制电路

Fig.6 Power circuit and control circuit of IR1155S APFC

图7 IR1155S APFC小信号模型

Fig.7 Small signal model of IR1155S APFC

图8 IR1155S APFC功率电路的小信号模型

Fig.8 Small signal model of IR1155S APFC power circuit
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况，其表达式为

G ( s ) =
uo

iL1

= (
uo

iD1

) ⋅ ( iD1

iL1

) （11）

式中：iD1 为反向快速恢复二极管D1电流。

对于纯阻负载，因为分流阻抗与系统负载

RL并联，在幅值上相等，等效阻抗为 RL/2，传递函

数为

uo

iD1

=

RL

2

1 + sC1

RL

2

（12）

假设系统转换效率为 100%，则U I IL1
= Uo Io，

考虑到平均值 Io = ID1，则 U I IL1
= Uo ID1。再用线

性化和小信号分析，直流工作点由 UI与 Uo定义，
iD1

/iL1
= U I /Uo。

对纯阻负载，整个功率电路的传递函数为

G ( s ) =
U I

Uo

×

RL

2

1 + sC1

RL

2

（13）

3.2.2 OCC PFC调制器传递函数

推导 iL1
/Um 时，需要采用 OCC PWM 调制器

控制律

GDC ⋅ R1 ⋅ iL1
=

um

M (d )
（14）

其中 M (d ) = Uo /U I

式中：GDC 为直流增益，为芯片内部参数，典型值

为3.1。

最终 iL1
/Um传递函数表达式为

H3 ( s ) =
iL1

Um

=
U I

UO R1GDC

（15）

3.2.3 输出分压器传递函数H1（s）

输出分压器采样输出电压与参考信号进行

比较，输出电压为

UO =
( RFB1 + RFB2 + RFB3)UREF

RFB3

（16）

式中：UREF为输出电压参考值。

输出分压器的传递函数为

H1 ( s ) =
UREF

UO

（17）

3.2.4 输出电压补偿器传递函数H2（s）

补偿网络一般采用一阶单极点系统，设计考

虑如下：

1）增加原点处的 1个极点，以增加低频增益

和改善输出电压调整率；

2）增加 1个低频零点，以增加交越频率处的

相位裕度，并能部分补偿上述极点；

3）增加 1个高频极点，以衰减开关频率噪声

和抑制纹波电压影响。

跨导型电压误差放大器同时满足上述需求

条件，该补偿网络如图 9所示，补偿器的设计选值

的主要标准是合适的电压环带宽。

电压环误差放大器补偿网络传递函数为

H2 ( s ) =
gm ⋅ (1 + sRgmCZ)

s (CZ + CP + sRgmCZ CP)

（18）

式中：gm为电压环误差放大器的跨导；Rgm为跨导

电阻；CZ为软启动电容；CP为极点电容。

该补偿网络在传递函数中引入的零点和极

点频率分别为

fZ0
=

1
2π ⋅ Rgm ⋅ CZ

（19）

fP0
=

1

2π ⋅ Rgm

CZ CP

CZ + CP

（20）

4 输出电压补偿器设计步骤

4.1 第1步：选择软启动电容CZ

基于软启动时间选择CZ，软启动时间为 20

至几百 ms，选取典型值 40 ms。软启动时间内

UCOMP从零升至最大值。

软启动电容为

CZ =
tSS ⋅ iOVEA

UCOMP(EFF )

（21）

式中：iOVEA和UCOMP（EFF）来自使用说明书，代入可得

CZ=0.36 μF，可选择CZ=0.33 μF。

4.2 第2步：选择跨导电阻Rgm

Rgm的选择应该确保H1（s）·H2（s）的 2倍网频

衰减量足够小，以此避免网侧电流畸变。首先计

算出 2 倍网频纹波电压幅值，考虑网频 fAC 为 47

Hz时出现最大纹波电压，则峰值-零点纹波电压

UOPK为

图9 电压环误差放大器补偿网络

Fig.9 Error amplifier and compensation network of voltage loop
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UOPK =
P IN( MAX )

2π ⋅ 2 ⋅ fAC ⋅ CO ⋅ UO

=
1041.7 W

2π × 2 × 47 Hz × 660 μF × 400 V
= 6.68 V

（22）

式中：P IN( MAX )为最大输入功率；CO为输出电容。

输出电压中峰峰纹波电压为 2×UOPK，经过电

阻分压和误差放大器补偿网络，该电压反映到

UCOMP后，引起ΔUCOMP，与误差放大器输出电压幅

值UCOMP（EFF）相比，ΔUCOMP应足够小，一般地，ΔUCOMP/

UCOMP 变化范围为 0.5%～1.0%。选择 0.5% 可以

获得优质电流波形。选择 1.0% 可以获得较高相

位裕量和在负载阶跃时较低振荡响应。此处选

择1.0%，1.0%衰减要求GVA为

GVA =
UCOMP(EFF ) ⋅ 0.01

2 ⋅ UOPK

=
4.9 V × 0.01
2 × 6.68 V

= 0.003 67 = -48.7 dB

（23）

式中：GVA为 H1（s）·H2（s）在 2 倍网频下所需的衰

减量。

而H1（s）=UREF/Uo，即

H1 ( s ) =
5 V

400 V
= 0.012 5 = -38.1dB （24）

因此2倍网频处仅仅来自H2（s）的所需衰减为

GVA - H1 = -10.6 dB （25）

由于电压补偿器极点的设置应该远高于 2倍

网频，因此 CZ>>CP，则在 2 倍网频处误差放大器

传递函数可以近似为

H2 ( s ) ≈ gm ⋅ (1 + sRgmCZ)

sCZ

（26）

由于CZ已经确定，只需计算Rgm，计算公式为
|H2 ( j2π ⋅ fAC)| = GVA - H1 = -10.6 dB

（27）

Rgm = (
GVA - H1

gm

)2 - (
1

2π ⋅ 2 ⋅ fAC ⋅ CZ

)2

（28）

代入 fAC=47 Hz，gm=50 ms和CZ=0.33 μF，可得Rgm=

2.7 kW。功率电路传递函数中零点对应频率可

以估算为

fZ =
1

2π ⋅Rgm ⋅CZ

=
1

2 π×2.7 kΩ×0.33μF
= 178 Hz

（29）
功率电路传递函数中的极点频率为

fPS =
1

2π ⋅CO ⋅ RL

2

=
1

2π×660 μF×
150.544Ω

2

= 3.2 Hz

（30）

4.3 第3步：选择极点电容CP

根据高频极点位置选择 CP。极点频率的选

择应较高于交越频率、远低于开关频率，可以衰

减开关噪声以及输出电容的开关频率纹波，典型

值为1/6～1/10的开关频率。本文选择 fP0=1/6×fSW=

0.166×100 kHz=16 kHz，可得：

fP0 =
1

2π ⋅ Rgm

CZCP

CZ + CP

≈ 1
2π ⋅ RgmCP （31）

CP =
1

2π × 2.7 kΩ × 100 kHz × 0.166
= 3.55 nF

（32）

根据上述设计过程，输出功率 1.0 kW 时，绘

制交流输入电压分别为 85 V 和 264 V 时的电压

环响应，分别如图10和图11所示。对于85 V/1.0 kW，

交越频率为 6 Hz，相位裕量约为 26°。对于 264 V/

1.0 kW，交越频率为 19 Hz，相位裕量约为 16°。在

通用供电电源 85～264 V 时，该结果满足交越频

率和相位裕量的设计要求。

5 实验结果与分析

实验时标称输入电压有效值 220 V，升压电

感240 μH，输出电容2×330 μF，最大功率为1.5 kW，

分流电阻 R1=20 mΩ，分压支路 RFB1=RFB2=499 kΩ，

RFB3=13 kΩ。过压保护支路 ROVP1=ROVP2=499 kΩ，

图10 AC 85 V/1.0 kW时OCC APFC环路的频率特性

Fig.10 Frequency characteristics of the entire loop

of OCC APFC at AC 85 V/1.0 kW

图11 AC 264 V/1.0 kW时OCC APFC环路频率特性

Fig.11 Frequency characteristics of the entire loop

of OCC APFC at AC 264 V/1.0 kW
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ROVP3=12.8 kΩ。谐振电容Cf=0.93 nF，软启动电容

CZ =0.33 μF，跨导电阻Rgm =2.7 kΩ，极点电容CP =

3.3 nF。

额定负载 1.0 kW时，输入电压和输入电流的

实测波形如图 12所示。可以看出，APFC静态性

能稳定，输入电压和输入电流相位相同，网侧实

现单位功率因数，实测功率因数为 0.996，输出电

压稳定在398 V。

图 13 为负载变化时 APFC 输出电压和输入

电流的实测波形，可以看出，在负载波动时，输出

电压调节迅速，能够快速地回到期望值，具有良

好的动态特性。

图 14 为该新型 APFC 输出功率变化时的效

率曲线，由图 14 可知，在 50% 负载到 100% 负载

范围内，该APFC的效率保持在95%以上，在额定

功率1.0 kW时，效率为96.1%。

6 结论

本文针对传统准无桥 APFC 存在的缺陷，提

出了一种适合低电感值的新型准无桥 APFC 拓

扑，分析了其数学模型，并应用该电路拓扑以输

出电压 400 V、输出功率 1.0 kW 为例详细给出了

IR1155S APFC电压外环补偿器设计原则，进行了

仿真分析和实验验证。

仿真和实验结果表明了该新型准无桥APFC

拓扑是有效可靠的，电压外环补偿器设计是可行

的，整个系统具有简便灵活、性能优异和成本低

廉等优点。
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图12 稳态时输入电压和输入电流的实测波形

Fig.12 Measured waveforms of input voltage

and input current at steady state

图13 软启动和变载时输出电压和输入电流的实测波形

Fig.13 Measured waveforms of output voltage and input

current during soft start and load change

图14 新型低感值准无桥APFC效率曲线

Fig.14 The efficiency curve of the novel lower

inductance quasi-bridgeless APFC
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