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ABSTRACT：Input current distortion at the zero-crossing of 
the input voltage is a common problem in Power Factor 
Correction (PFC) converters. When the line frequency is 
increased, the distortion will become more serious. This paper 
analyzes the essential causes of the zero-crossing distortion and 
points out  that the major causes are the value of inductor and 
the phase displacement of the current loop. Because the Boost 
Three-Level (TL) converter can decrease the inductor and 
increase the equivalent switching frequency, it is adopted to 
reduce the distortion. Simulation and experimental results are 
presented to show that all harmonics of the input current are 
attenuated efficiently. This topology is suitable for the high 
frequency PFC application, especially for the future airborne 
systems which will adopt variable frequency AC system ranged 
from 360Hz to 800Hz. 
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摘要：输入电流在输入电压过零点附近会发生畸变是功率因

数校正(PFC)变换器普遍存在的现象。当输入频率增大时，
其畸变会变得非常严重。该文详细分析了 PFC 变换器的输
入电流在输入电压过零附近产生畸变的原因,指出电感大小
和电流环的相位差是影响高频输入下过零畸变严重的根本

原因， Boost三电平变换器由于可以减小电感，提高等效开
关频率，因此可以有效地减小过零畸变。仿真和实验结果证

明了该变换器输入电流的各次谐波均有效地减小。该拓扑适

合于高输入频率下的 PFC 应用场合，尤其对于即将采用
360Hz-800Hz变频交流供电体制的航空电网。  

关键词：电力电子；过零畸变；电感大小；相位差；三电平

变换器；航空电网 

0  引言 

随着电力电子装置的广泛应用，电网中的谐波

电流越来越大，对电网本身和其它用电设备带来了

一系列的危害，如继电保护和自动装置的误动作，

仪器仪表的误测量；谐波还会引起附加损耗，造成

变压器发热、电缆老化等，因此功率因数校正技术

(Power Factor Correction，PFC)越来越受到人们的关
注[1]。  

PFC 变换器在输入电压过零时, 电感电流上
升率很小，电感电流很难跟踪上基准电流，因此输

入电流发生畸变[2]。此外，如果负载很轻，电感电

流会处于断续状态，变换器的电流环路增益和带宽

会减小，使电流更难跟踪上基准电流[3]。因此造成

了输入电流在输入电压过零时会发生畸变(以下简
称输入电流过零畸变)。图 1(a)是常用的平均电流
控制下的 Boost PFC 变换器在 50Hz输入频率下的
输入电压和电流波形。可以看到输入电流过零畸变

并不严重，电流谐波容易满足相应的谐波标准，如

IEC 1000-3-2。但在电网频率较高的场合，如航空
交流电网，其输入频率是 400Hz，继续采用该变换
器，此时输入电流在电压过零附近畸变得非常明

显，如图 1(b)所示。各次谐波很难满足航空系统
提出的 RTCA DO-160D标准[4]如表 1。文献[5]提
出当输入频率升高时，输入电流超前于输入电压

的相位会相应地增大，从而使功率因数降低，电

流谐波增大，这是高频输入下过零畸变的主要原

因。但从图 1中发现在 400Hz输入时该相位差很
小，并不足以产生如此明显的电流畸变。此外，
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航空交流电网即将采用变频(360~800Hz)交流电
体制[4]，更高更宽的频率范围使 PFC变换器的设
计更加困难。因此,弄清输入电流过零畸变的原因
是十分重要的。 

本文第 2 节将详细分析输入电流过零畸变的
原因，以及它与输入频率的关系，总结出高频输入

下过零畸变严重的根本原因，并给出解决思路。第

3 节采用软件 Saber，对理论分析进行仿真验证。
针对航空系统 360Hz-800Hz的输入频率范围，第 4
节提出采用 Boost三电平(three-level, TL) PFC变换
器来改善输入电流波形，减小畸变，最后进行验证，

并给出实验结果。 
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图 1 平均电流控制的 Boost PFC 变换器 
输入电压和电流波形 

Fig.1  Input voltage and current waveforms of Boost PFC 
converter employing average current control 
表 1  RTCA DO-160D电流谐波标准 

Tab.1  RTCA DO-160D harmonic current limits 
谐波次数 单相 三相 

3的奇倍数( h=3, 9, …., 39 ) Ih = 0.15I1/h Ih = 0.1I1/h 
h=5, 7, 11, 13 Ih = 0.05I1/h 

h=17, 19 Ih = 0.04I1/h 
h=23, 25 Ih = 0.03I1/h 

其他的奇数次谐波 

( h=29, 31, …., 37 ) 

Ih = 0.3I1/h 

Ih = 0.3I1/h 

h=2, 4 Ih = 0.01I1/h Ih = 0.01I1/h 

其他的偶数次谐波 
( h=6, 8, …., 40 ) 

Ih = 0.0025I1/h Ih = 0.0025I1/h 

1  过零畸变的原因及解决思路 
1.1  过零畸变的原因 
本节以图 2 所示的平均电流控制下的单相

Boost PFC 变换器为例，对 PFC变换器输入电流过
零畸变原因进行详细分析，具体的电路参数如图 2。 

文献[5-6]指出，升压电感 L上的电压和电流误
差放大器输入输出间的相位差随着输入频率的增

大而增大，并最终导致了输入电流相位超前于输入

电压相位，且输入频率越高，该相位差也越大。假

设相位差为θ，下面在半个输入周期[O, D]内分析输
入电流波形是如何畸变的以及畸变的大小，如图 3
所示。假设输入电压为 uin=Umsin(ωt)，其中ω为角
频率。给定基准电流 iref 与输入电压同相，iref = 
Imsin(ωt)，则理想的输入电流为 iidl = Imsin(ωt +θ)。 

（1）[O，A ]段   输入电流 iin与理想电流 iidl 波
形一致，iin=Imsin(ωt+θ)。 

 D 

Q Cf RLd 

uin 

LPF 
iac 

Uff 

Urea 
iref 

iref=k⋅iac⋅Urea/Uff 

Rs 

Ri 
Rl 

Cp 

Cz Rf 
um 

Uof 

Uref 

2 

L 

 
图 2 平均电流控制的 Boost PFC变换器 

Fig.2  Average current controlled Boost PFC converter 
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图 3 输入电流畸变过程 

Fig. 3  Input current distortion 
（2）[A，B]段   在 A点时，由于电感电流太

小，变换器工作在电流断续模态(DCM)。其边界条
件可下面的公式求出，如图 3子图所示。 

o in offU u L I T− = ∆             (1) 

in 2i I= ∆                   (2) 
式中： off in o(1 ) / /s sT D f u U f= − = ；D是开关管占空
比；fs是开关频率。 
联立式(1)和(2)可得 DCM 持续的角度ϕDCM 满

足 

o m DCM m DCM( sin ) sin =U U Uϕ ϕ− ⋅  

o m DCM2 sin( )sLU f I ϕ θ−           (3) 
式(3)表明，ϕDCM 与输入频率无关。通常，对

于工作在电流连续模式(CCM)下的 PFC 变换器而
言，ϕDCM一般很小，DCM 引起的电流过零畸变也
很小。但如式(3)，当θ存在时，令函数 

DCM o m DCM m DCM( , ) ( sin ) sinx U U Uϕ θ ϕ ϕ= − ⋅ −  

o m DCM2 sin( )sLU f I ϕ θ−         (4) 
当 x(ϕDCM , θ) = 0时对应点的横坐标就是ϕDCM。从

图 4 中可以看到(Um=162V, L=0.36mH, Uo=200V, 
fs=100 kHz, Im=12A), θ越大，ϕDCM越大。且在θ角度
内，电感电流一定工作在 DCM，即θ<ϕDCM，这从

图 3 中也可以看到。所以，变换器工作在 DCM，
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使输入电流波形从 AM变成 AB，增大了电流谐波，
减小θ可有效地减小 DCM失真。 
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图 4  ϕDCM与θ的关系 

Fig. 4  The curve between ϕDCM and θ 
（3）[B，C]段   输入电流在 B点过零后，为

减小谐波，iin应快速跟踪上理想电流 iidl。此时所需

的电感电流上升率。 

idl mneed
d d d d cos( )Li t i t I tω ω θ= = +      (5) 

显然，电网频率越高，diL/dt 越大才能使电感电流
跟踪上理想电流波形。 
假设 PFC 变换器在输入电压过零附近占空比

为 1，则变换器提供的 

in mprov
d d sin( ) /Li t u L U t Lω= =        (6) 

由式(6)可知，变换器提供的 diL/dt与输入电网
频率无关。结合式(5)和(6)说明，如果 L不变，则当
电网频率升高时，电感电流无法跟踪理想电流 iidl，

这是高频输入下电流过零畸变的一个重要原因。 
对式(6)两边积分，可得此时的电感电流 

m [1 cos( )]L
Ui t

L
ω

ω
= −               (7) 

令 iL=iidl，即可求出电感电流跟踪上理想电流

所需的相位ϕc。 
m

m[1 cos( )] sin( )c c
U I

L
ϕ ϕ θ

ω
− = +       (8) 

由式(8)，设函数  
m

line m
line

( , , ) [1 cos( )] sin( )
2c c c

Uy f I
f L

ϕ θ ϕ ϕ θ= − − +
π

(9) 

则 y(ϕc,θ, fline) = 0时所对应的点的横坐标就是ϕc，

从图 5(相关参数同图 4)可以看到，输入频率越高，
ϕc 越大；增大θ，ϕc 也增大。为了提高波形质量，

要减小ϕc，可以减小 L，以提高 diL/dt，使电感电流
过零后能快速跟上理想电流。 
（4）[C，D]段  在 C 点，电流响应跟踪上了

理想电流 iidl。由于变换器输入导纳的特征方程

1+s/ωz+s2/ω2
n是二阶函数（推导过程见附录），如果

阻尼系数 ζ (=ωn/2ωz) <1，存在二阶振荡。设 σ%为

超调量，则其振荡幅值 h=iin_ϕc·σ%，为了减小 h，
改善电流波形，需要增大 ζ 来减小 σ%，或减小ϕc

来减小 iin_ϕc。 
由以上分析知，输入电流超前于电压的相位θ

造成了一定的输入电流波形畸变。当输入频率越

高，θ越大，对电流波形的畸变影响也越大，所以θ
是高频输入时输入电流过零畸变严重的另一原因。 
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图 5  ϕc与θ和 fline的关系 

Fig. 5  The ϕc curve with θ and fline 

1.2  解决思路 
综上所述，输入电压过零时，ϕc 和θ是造成高

频输入时输入电流过零畸变的主要原因。针对这两

个原因，可以采取一些措施来有效地减小电流畸

变： 
（1）在高的输入频率下，减小电感量就可以

有效地减小ϕc。此外，若电路能提供足够的电感电

流上升率，则电感电流会及时跟踪上理想电流，电

流波形不会发生畸变。如半桥 PFC 变换器[7]，当

一个开关管导通时，输入电压与一个输出滤波电容

串联，使电感电流上升，即使在输入电压过零时，

也能保证电感电流有足够的上升率，所以在高频输

入下，输入电流的过零畸变并不严重。 
（2）减小θ就可减小其对电流波形的影响，但

θ的大小涉及到电路中的许多参数，θ的表达式为[8] 

2
m

2
o1

2 2
m

2 2
o

1 ( )
( ) tan

1 ( )

p z
z zn

p z
zn z

U C C
kU
U C C
kU

ω ω ωω
ω ωω

θ ω
ω ω ωω

ωω ω
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− + ⋅ + −  
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 (10) 

式中: 1
z

z fC R
ω = ； o

m

s i
n

R U K
LU

ω = ；
1

( )i
p z i

K
C C R

=
+

； 

其他变量对应于图 2中各项参数。 
从式(10)中看到，无论输入频率多高，如果保

证ω/ωz，ω/ωn，ω (Cp+Cz)不变，则θ不变。即保证 
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const
const

const

z

p

C
C
L

ω
ω

ω

 =
 =
 =

             (11) 

此外，由于ωL不变，由式(8)，此时ϕc也不变，

这样从根本上减小了输入电流的过零畸变。 

2  仿真验证和分析 

   采用 Saber软件对Boost PFC 变换器进行仿真，
电路参数如下：L=0.36mH，Uin=115V，Uo=200V，
Po=1kW，Cz =330p，Cp =56p，fs=100kHz，截止频
率 fc=14kHz[9]，分别对输入电网频率是 50Hz、400Hz
和 800Hz 时仿真。从图 6(a)~(c)可以看到，输入频
率是 50Hz 时，ϕc很小，电压过零时电感电流很快

地跟踪了基准电流，电流谐波很小。但在 400Hz及
800Hz时，电感的跟踪能力不够快，ϕc较大，电流

过零畸变严重。对输入电流进行傅立叶分解，在

800Hz输入时，θ=1.85˚，如图 6(c)，小的相位差造
成的 DCM等失真可以忽略，此时ϕc是造成电流畸

变的主要原因。 
调节电路参数，使 Cz =1510p，Cp =100p，其他

参数不变，此时 f’c=7kHz。从图 6(d)的仿真波形中
可以看出，此时θ变为 4.69˚，大的θ造成了明显的
DCM 失真，而且使ϕc 增大。所以在设计时应在开

关频率允许的情况下尽量提高截止频率，即采用小

的 Cz与 Cp，以减少θ和其带来的电流畸变。图 7给
出了这两组参数在不同输入电网频率下θ曲线，其
中θ( f ) 对应图 6(a)~(c)的参数，θ’( f )对应图 6(d)的
参数，从图中可以看到理论数据与仿真结果基本是

一致的。 
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图 6 不同的输入频率、参数下输入电感 

电流和基准电流波形 
Fig. 6  Simulation waveforms of Boost PFC converter at 

different input frequencies and parameters 
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图 7  两组参数下的θ与输入频率 fline的关系 

Fig. 7 The lead phase θ and input frequency 
要使 800Hz 输入时的电流谐波和 50Hz 时的相

同，由式(11)知，需要 L800 =L50 /16、Cz800 =Cz50 /16、
Cp800 =Cp50 /16 (注：下标带有 800 或 50 均代表在
800Hz 或 50Hz 输入下对应的电路变量)。此时，
θ800=θ50，ϕc800=ϕc50。如果保证电感电流纹波不变,
则开关频率需要提高 16 倍。从仿真图 8 中可以看
到，此时 800Hz输入时的电流波形和 50Hz输入时
的波形基本一致，验证了该方法可以从根本上减小

过零畸变。 
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图 8  fs=1600kHz时的电感电流和基准电流 

Fig. 8  Simulation waveforms at fs=1600kHz 

3  多电平技术的应用 

为了减小ϕc，需要减小 L，受电流纹波的限制，
必须提高系统的开关频率；为了减小θ，需要减小
Cz 、Cp和 L，这样会提高系统的截止频率，系统要
保证稳定也需要相应地提高开关频率。但开关频率

受器件和磁芯材料的影响不能无限制提高。交错并

联技术和多电平技术在不提高开关频率的前提下，

可以提高等效开关频率和减小电感[9]。由于交错并

联电路需要均流控制，而多电平技术不需要均流控

制，同时还减小了开关器件的电压应力，因此选用

多电平变换器作为 PFC变换器的拓扑[10]。 
图 9 是 Boost TL 变换器拓扑结构[11-13]，图中

Q1、Q2是开关管，D1和 D2是升压二极管，L 是升
压电感，Cf1和 Cf2为两个输出分压电容。假设其容

量很大且相等，电压均为输出电压 Uo的一半，RLd

是负载。Q1和 Q2交错工作，其驱动信号相差 180°
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相位。其控制方式仍然采用平均电流控制,对于 TL
变换器,除了电压和电流双环控制外,还需要均压环
来实现输出 2个电容均分输出电压[14-15]。  
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图 9  Boost TL PFC 变换器 

Fig. 9  Boost TL PFC converter 

TL变换器有占空比 D > 0.5与 D < 0.5两种工
作状态，工作在 CCM 时，在任何一种状态下 , 
Uo=Uin /(1−D) [11]。对于相同的电流纹波， LTLBoost = 
LBoost /4 [10]，这样可以有效减小高频输入时的ϕc；同

时其等效开关频率提高了 2倍，提高了系统的带宽,
有助于设计小的 Cz与 Cp, 减少θ。推广至多电平变
换器，相等的电流纹波前提下，可以推导出对应的

多电平变换器所需的电感大小和等效的开关频率，

如表 2。  

表 2 多电平变换器特点 
Tab. 2  Characteristics of multi-level converters 

变换器 电感大小 等效开关频率 

Boost L fs 

TL Boost L / 4 2 fs 

(N+1)电平 Boost L / N 2 N fs 

 

0.00787      0.0789        0.0791   t/s
0 

5 

15 

iref,iL/A 

iref 
iL 

θ=1.82° 

ϕc=4.49° 

10 

 

图 10  TL Boost PFC变换器的电感电流和基准电流 

Fig. 10  Simulation waveforms of Boost TL PFC converter 

在 800Hz输入时，电感电流要达到 50Hz输入
时的效果，电感量需减小至 50Hz 时电感的 1/16。
设 50Hz输入时采用 100kHz的开关频率，则 800Hz
时需采用 1600kHz。采用 TL变换器，虽然它的电
流纹波频率仅提高了 2 倍，但电感量减小了 1/4，
大大减小了ϕc。选取合适的 Cz、Cp设计出较小的 θ,

可以略θ对电流波形的影响。例如 800Hz 输入时，
Uin=115V，Uo=200V，Po=1000W，设计 L=0.09mH，
Cz =330p，Cp =56p，fs=100kHz，fc=28kHz，从仿真
波形图 10可以看出，Boost TL变换器的输入电流
谐波相对于 Boost变换器已大大减小。 

4  实验验证 

   为了验证以上分析，在实验室分别完成一台
1kW Boost TL和一台 1kW Boost PFC 变换器原理
样机，其变频交流电压源采用 Chroma 6590 AC 
Source，实验参数：输入交流电压为 Uin= 115V±
10%/400-800Hz；输出直流电压为 Uo= 200V；输出
电流为 Io= 5A；TL Boost电感为 LTLBoost= 0.09mH；
Boost电感为 LBoost = 0.36mH；TL Boost输出滤波电
容为 Cf1= Cf2= 2400µF；Boost 滤波电容为 Cf= 
1200µF；开关频率为 fs=100kHz。 

实验中两个变换器均选取截止频率为开关频

率的 1/7，保证系统有足够的动态响应速度。在Boost 
PFC 变换器中，选取 Ri1=1.8kΩ，Rf1=22kΩ，
Cz1=330p，Cp1=56p，截止频率 fc1=14kHz。TL Boost
变换器中选取 Ri2=1.8kΩ，Rf2=12kΩ，Cz2=330p，
Cp2=56p，截止频率 fc2=28kHz。此时两种变换器的
输入电流与电压间的相位差θ在满载时都小于 2˚，θ
对输入电流过零畸变的影响可以忽略。 
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图 11  Boost PFC 变换器的输入电压和输入电流波形 
Fig. 11  Experimental waveforms of the Boost  

PFC converter 
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图 12  Boost TL PFC 变换器的输入电压和输入电流波形 
Fig. 12  Experimental waveforms of the Boost  

TL PFC converter 
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图 13  不同输入频率下输入电流各次谐波 

Fig. 13  Input current harmonic spectrums of Boost and 
Boost TL PFC converter 

图 11 给出 Boost PFC 变换器在输入电压为
115V满载，输入频率分别是 400Hz和 800Hz时的
输入电流和电压波形。从波形上可以看到在输入电

压过零时，由于ϕc 比较大，电流波形发生畸变，

800Hz时更严重。而且畸变的电流波形还使输入电
压的谐波增加，对电网电压造成不良影响。采用

Boost TL PFC变换器，如图 12，此时ϕc已明显减

小。电流的各次谐波相比于 Boost PFC 变换器也
大大减小，如图 13，输入电流各次谐波基本满足
RTCA DO-160D标准。 

5  结论 

 （1）对于高频输入下的 PFC 变换器，输入
电压过零时输入电流跟踪不上理想电流电流的相

位ϕc 和输入电流与电压间的相位差θ是其产生严重
的过零畸变的根本原因。 

（2）Boost TL PFC 变换器可以在不提高开关
频率的前提下将电感减小至 1/4，等效开关频率提
高 2 倍，从而有效地减小了ϕc和θ，减少了电流谐
波，在航空供电系统 360-800Hz的频率范围内能满
足 RTCA DO-160D标准。 
（3）要使电流谐波更小，可采用多电平变换

器，它为解决高频率输入 PFC变换器过零畸变提供
了一种思路。 
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