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摘要  与传统电流断续模式（DCM）Boost 功率因数校正（PFC）变换器相比，定占空比控

制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的输出电压纹波明显减小，然而，其功率因数（PF）低于

传统 DCM Boost PFC 变换器，并随输入电压的增大而下降。针对此问题，提出了变占空比控制二

次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器，研究了其 PF 和输出电压纹波的表达式，通过占空比的拟合，

给出了相应的控制电路。在 90～220V输入电压范围内，变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC
变换器的 PF 均接近于 1，且具有较小的输入电感电流纹波和较低的输出电压纹波，实现了高功率

因数与低输出电压纹波特性。实验结果验证了理论分析的正确性。 
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Abstract  Constant duty cycle control quadratic DCM-DCM Boost converter has much lower 
output voltage ripple than the traditional DCM Boost PFC converter. However, its power factor (PF) is 
worse than the traditional DCM Boost PFC converter and decreases sharply as the input voltage 
increases. This paper proposes a variable duty cycle control quadratic DCM-DCM Boost PFC converter, 
derives the expressions of PF and the output voltage ripple, and provides the corresponding 
implementation circuit by fitting the duty cycle. In 90～220V input voltage range, the PF of quadratic 
DCM-DCM Boost PFC converter with the proposed control is nearly to 1. Meanwhile the converter 
demonstrates small input inductor current ripple and low output voltage ripple. Experimental results 
verify the theoretical analysis. 
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0  引言 

功率因数校正（Power Factor Correction, PFC）
技术因其具有改善电气设备输入电流波形、减少电

流畸变引起的设备发热、运行噪声、提高设备电能

的利用率等优势而得到了广泛关注与应用 [1]。在小

功率应用场合（＜250W），工作于电感电流断续模

式（Discontinue Current Mode, DCM）的 Boost PFC
变换器以其控制简单、二极管无反向恢复损耗和开

关管零电流开通等优点而成为研究热点[2-5]。然而，

为了实现输入电流的 PFC 和输出电压的调节，传统

DCM Boost PFC 变换器的输出电压通常存在较大的

二倍工频纹波，影响其输出特性[6-8]。文献[6,7]提出

在单级 PFC变换器中增加辅助绕组以抑制输出电压

纹波的方法，但需要增加一个开关管和相应的控制

电路，增大了变换器成本。在设计变换器输出电压

反馈控制环路时，可以通过设置较大的控制环路带

宽来减小输出二倍工频纹波，但是较大的带宽会降

低输入功率因数[8]（Power Factor, PF）。因此研究高

功率因数、低输出电压纹波的功率因数校正交换器

具有重要意义。 
二次型 Boost 变换器仅使用一个开关管实现与

占空比呈二次方关系的电压增益 [9,10]，适合应用于

燃料电池和光伏发电系统[11-13]。文献[12,13]分别采

用电感电流和开关电流作为平均电流控制的反馈

量，实现了二次型 Boost 变换器宽输入与快速动态

响应的设计目标。文献[14]的研究发现，峰值电流

控制二次型 Boost 变换器具有瞬态响应好、输出电

压纹波小的特性。文献[15]研究了输入电感工作于

连续工作模式（Cortinuons Current Mode, CCM）

时二次型 CCM Boost 变换器的能量传输模式，分析

了变换器的输出电压纹波特性。文献[16]提出将二

次型 Boost 变换器应用于功率因数校正（称为二次

型 Boost PFC 变换器），当输入电感工作于 CCM 时，

二次型 CCM Boost PFC 变换器的输入电感电流纹

波低于 CCM Boost PFC 变换器，因而可降低变换器

的 EMI 滤波电路体积和系统成本。文献[17]指出二

次型 Boost PFC 变换器输入电感和储能电感均工作

于 DCM 时，变换器具有高功率因数和低输出电压

纹波特性，但其 PF 低于传统 DCM Boost PFC 变换

器，并随输入电压的增大而急剧下降。 
本文分析了定占空比控制二次型 DCM-DCM 

Boost PFC 变换器的 PF 低于传统 DCM Boost PFC
变换器，并随输入电压增大而急剧下降的原因，提

出了变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变

换器。通过对占空比进行拟合，得到了拟合的占空

比表达式和相应的控制电路。研究结果表明，在

90～220V 输入电压范围内，变占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 均接近于 1，
且其具有较小的输入电感电流纹波和较低的输出

电压纹波，实现了高功率因数与低输出电压纹

波特性。最后通过实验验证了理论分析的正确性。 

1  二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器 

1.1  二次型 Boost PFC 变换器 
二次型 Boost PFC 变换器的主电路如图 1 所示，

图 1 中，Q 为开关管；VD1、VD2 和 VD3 为二极管；

L1 为输入电感、L2 为储能电感；C1 为中间电容、C2

为输出电容；RL 为负载电阻；vin 为交流侧输入电压；

vi 为整流后的输入电压；Vo 为输出电压；VC1、VC2

分别为电容 C1、C2 两端电压；iL1、iL2 分别为流过

电感 L1、L2 的电流；VL1、VL2 分别为电感 L1、L2 两

端电压。 

 
图 1  二次型 Boost PFC 变换器  

Fig.1  Quadratic Boost PFC converter 

1.2  定占空比控制 
为简化分析，作如下假设：①所有元器件均为

理想元器件；②开关频率 fs 远高于交流侧输入电压

频率；③电容 C1、C2 足够大，稳态工作时，电容电

压纹波远小于其直流电压。④在一个开关周期 Ts内，  
输入电压保持不变，d1 为开关导通时间占空比，d2、 

2d ′分别为电感 L1、L2 的放电时间占空比，d3、 3d ′分 

别为电感 L1、L2 电流下降为零时刻到下一个开关周

期起始时刻的时间占空比。 
文献 [17]详细叙述了定占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器的工作模态，在此不

作赘述。二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器可以

看作两个级联的 Boost 变换器，前级 Boost 变换器

实现 PFC 功能，后级 Boost 变换器实现 DC-DC 变

换功能，采用单电压环控制即可实现 PFC 功能，如

图 2 所示。 
令 VM 为输入交流电压峰值，可得整流后输入电

压 vi 为 
( )i M( ) | sin |v t V tω=           （1） 
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图 2  二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器 

定占空比控制电路 

Fig.2  Constant duty cycle control circuit of quadratic 

DCM-DCM Boost PFC converter 

式中，ω为输入交流电压的角频率。则流过输入电

感 L1 的电流峰值为 

( )M 1
1_pk

1 s

sin
L

V dt
i

L f
ω

=          （2） 

稳态工作时，在一个开关周期内，由于电感 L1

的电流平均值 IL1_av 为整流后的输入电流 ii，可得 

( )

( )

2
1_pk 1 2 M 1

i
M1 s

1

sin( )
( )

2 2 1 sin

L

C

ti d d V d
i t

VL f t
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式中，d2可由电感 L1的伏秒平衡得到，d2=vid1/(VC1−vi)。 
利用式（1）和式（3）可得输入功率 Pin 为 

line / 2
in i i0line

1 ( ) ( )d
/ 2

T
P v t i t t

T
= ∫  

( )

2 2 2πM 1
0 Ms 1

1

sin ( ) d( )
2π 1 sin

C

V d t t
Vf L t
V

ω ω
ω

=
−

∫      （4） 

式中，Tline 为交流侧输入电压的工频周期。 
由式（3）、式（4）可得二次型 DCM-DCM Boost 

PFC 变换器的输入功率因数为 

in
π 2M

i0

PF
1 ( )d( )
π2

P
V i t tω

=
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⎛ ⎞
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       （5） 

由于二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的后

级 Boost 电路工作于 DCM，故式（5）中 VC1 满足 

1o

1

1 4 1
2C

KV
V

+ +
=            （6） 

其中 

K1=
2

L s 1

22
R T d

L
 

同理，可得传统 DCM Boost PFC 变换器的输入

功率因数表达式为 

( )

( )

2π

0 M

o
2

π
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o

2 sin ( ) d( )
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PF
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t tV t
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    （7） 

根据式（5）和式（7）可以绘出输出电压为 400V
时，定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变

换器与传统 DCM Boost PFC 变换器的 PF 随输入电

压的变化趋势曲线，如图 3 所示。 

 
图 3  两变换器 PF 与 Vin 的关系曲线 

Fig.3  Relationship curves between the PF and Vin  

of two converters 

绘制图 3 时需要说明的是：①当电路参数确定

时，令 Pin=Po，联立式（4）与式（6）可得 VC1 值，

进而由式（5）可得二次型 DCM-DCM Boost PFC 变

换器的 PF。此处为简化分析，假设输入电压由 90V
增大到 220V 时，变换器的 VC1始终为一固定值；②由

于二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器类似于两级

级联 Boost 变换器，故 VC1 始终满足 VM＜VC1＜Vo，

当假设 VC1为一固定值时，VC1应满足 VMmax＜VC1＜Vo，

即图 3 中 312V＜VC1＜400V。 
由图 3 可知：①在 90～220V 输入电压范围内，

二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 均低于

传统 Boost PFC 变换器；②随输入电压的增大，

二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 下降趋

势大于传统 DCM Boost PFC 变换器的 PF 下降趋势。 
出现图 3 中两种 PF 变化趋势的原因是相似的。
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容易得到在一个稳态开关周期，二次型 DCM-DCM 
Boost PFC 变换器的输入电感电流 iL1 在上升阶段的

平均值 IL1_rav 和下降阶段的平均值 IL1_dav 分别为 

( ) 2
M 1

1_ rav
1 s

sin
2L

V dt
I

L f
ω

=          （8） 

( )

( )

22 2
M 1

1_ dav
M

1 s 1
1
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2 1 sin
L

C
C

V dt
I

VL f V t
V

ω

ω
=

⎛ ⎞
−⎜ ⎟

⎝ ⎠

     （9） 

由式（8）、式（9）可知，输入电感电流在上升

阶段的平均值 IL1_rav 总是趋于正弦的，但其在下降

阶段的平均值 IL1_dav 并不是正弦。 
为便于分析，对式（9）进行标幺化，取其基准 

值为 2
1d ( )sin tω /[2L1fsVC1(VC1−VM)]，标幺化后的表 

达式为 

( )

( )
* M
1_ dav

M1

1

sin
1

1 sin
L

C

C

tV
I

VV t
V

ω

ω

⎛ ⎞
= −⎜ ⎟
⎝ ⎠ −

    （10） 

根据式（10）可得：在半个工频周期内，标幺

化后的输入电感电流下降阶段的平均值波形如图 4
所示。由图 4 可知，二次型 DCM-DCM Boost PFC
变换器 VC1/VM 的值越大，I*

L1_dav 越趋于正弦，则其

输入电感电流平均值也越趋于正弦，变换器的 PF
越高。同理可知，传统 DCM Boost PFC 变换器 Vo/VM

的值越大时，其输入电感电流下降平均值也越趋于

正弦，其相应的 PF 也越高。当传统 DCM Boost PFC
变换器的输出电压 Vo 与二次型 DCM-DCM Boost 
PFC 变换器相同时，前者 V o /VM 总是大于后者

VC1/VM(VC1＜Vo)，因此在 90～220V 输入电压范围

内，二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 均

低于传统 DCM Boost PFC 变换器。同理可得，在输 

 
图 4  半个工频周期内，标幺化的输入电感电流 

下降阶段平均值波形 

Fig.4  Normalized input inductor current waveforms in 

declining stage in a half line cycle 

入电压增大时，两个变换器相对应的 Vo/VM 与

VC1/VM 均会下降，因此随输入电压的增大，两个变

换器的 PF 均会出现明显的下降趋势，且由于 VC1＜ 
Vo，故二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF
下降趋势总是要大于传统 DCM Boost PFC 变换器。 

2  变占空比控制 

2.1  变占空比控制的实现 
由上述分析可知，为得到 PF=1 的二次型 DCM- 

DCM Boost PFC 变换器，应使式（8）和式（9）均

接近于正弦，即保证式（3）输入电感电流的表达式

为正弦形式。因此，观察式（3），取导通占空比     
d1 为 

( )M
1 0

1
1 sin

C

V
d d t

V
ω= −          （11） 

式中，d0 为一常数，在后面将给出具体表达式。当

占空比由式（11）确定时，输入电感电流可表示为

理想的正弦形式为 

( )
2

M 0
i

s 1
( ) sin

2
V d

i t t
f L

ω=          （12） 

将式（11）代入式（4），可得二次型 DCM-DCM 
Boost PFC 变换器的输入功率 Pin 为 

2 2 2 2π 2M 0 M 0
in 0 s 1 s 1

1 sin ( )d( )
π 2 4

V d V d
P t t

f L f L
ω ω= =∫   （13） 

假设变换器的效率为 1，则 Pin=Po，与式（13）
联立可得式（11）中的 d0 为 

s 1 o
0

M

2 f L P
d

V
=            （14） 

利用式（12）和式（13），容易验证占空比由式

（11）确定时二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器

的 PF 恒等于 1。然而，实现式（11）的占空比表达

式的电路较为复杂，需要乘法器、除法器和开方电

路。文献[3]采用 DSP 来实现如式（11）所示的占空

比表达式，使用器件较多，成本较高。文献[4,5]分
别采用泰勒展开的第一项与前两项来拟合，以实现

电路的简化，取得了良好的效果。参考文献 [4,5]
的思路，本文采用泰勒展开对式（11）进行简化， 
并取有限项进行拟合，为此，令 x= ( )sin tω ，则式  

（11）可表示为以 x 为自变量的函数 d1(x)，其在

泰勒展开点 x=x0（具体数值会在后面给出）处的展

开式为  
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21 0 1 0
1 1 0 0 0
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为便于占空比实现电路的设计，只取 d1(x)泰勒

展开的前两项来拟合式（11）所示的占空比表示为 

1 1 0 1 0 0
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0 1 M 0 M
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1 M 1 0
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其中 

0 1
0 2

1 M 1 02
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C C

d V
D

V V V x
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−
 

由式（16）所示的拟合占空比随输入电压瞬时

值变化而变化，将其代入式（3）和式（4），可分别

得到占空比由式（16）确定时的输入电流 ii 和输入

功率 Pin 为 

( )
( )( ) ( )( )

2
2M 0

i 0
s 1

sin
( ) 2 sin

2 1 sin

V D t
i t mx m t

f L m t

ω
ω

ω
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（17） 
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mx mt tV D
P t

L f m t

ω ω
ω

ω

− −
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（18） 
式中，m=VM/VC1。 

由输入电流 ii 和输入功率 Pin 可得占空比由式

（16）确定时的 PF 表达式为 

( )( )
( )

( )( )
( )( )

22
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42
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sin ( ) 2 sin2 d( )
π 1 sin
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∫
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（19） 

根据式（19）可得 PF 关于 m 和 x0 的函数关系

如图 5 所示。由图 5 可以看出，当 m 较小时，即输

入电压较小时，展开点 x0 在取值范围[0,1]内所对应

的 PF 均为 1 左右；当 m 越来越大时，即输入电压

变大时，展开点 x0 在其取值范围内所对应的 PF 均

呈现下降趋势。当输入电压取得最大值时，可发现

展开点 x0=0.806 所对应的 PF 下降程度最小。因此

选择此展开点，可保证输入电压在 90～220V 之间

变化时，式（19）所示的 PF 取得最大值。 

 
图 5  PF 关于 m 和 x0 的函数关系 

Fig.5  The relationship about PF as a function of m and x0 

将 x0=0.806 分别代入式（16）和式（19），可

以得到二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的最终

拟合变占空比表达式和相应的 PF 表达式为 

( )( )1 0 2 0.806 sind D m m tω= − −     （20） 

( )( )
( )

( )( )
( )( )

22
π

0

42
π

20

sin ( ) 2 0.806 sin2 d( )
π 1 sin

PF
sin ( ) 2 0.806 sin

d( )
1 sin

t m m t
t

m t

t m m t
t

m t

ω ω
ω

ω

ω ω
ω

ω

− −

−
=

− −

−

∫

∫

 

（21） 
根据式（20），通过合理使用分压电阻和运放电

路，可以设计二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器

的变占空比运算电路，如图 6 所示。图 6 中 vA 为输

入电压跟随电路的输出信号；vB 为电压峰值保持电

路的输出信号；vC 为三个输入信号的求差电路的输 

出信号，vC=k (2VC1−0.806VM−VM ( ) )sin tω ，k 为采 

样系数；vD 为中间电容电压采样信号；vE 为输出电

压误差反馈信号。vC、vD 和 vE 经乘法器运算后可以

得到 vG 信号为 

( )1 M M
G E

1

2 0.806 | sin |C

C

V V V t
v v

V
ω− −

=    （22） 
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图 6  二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器 

变占空比控制电路 

Fig.6  Variable duty cycle control circuit of quadratic 

DCM-DCM Boost PFC converter 

式（22）所示的 vG 再与锯齿波比较即可实现式

（20）确定的 d1。 
2.2  中间电容电压 VC1 

由式（21）可知，当输入电压峰值 VM 已知时，

只要解得中间电容电压 VC1 值，就可得到变换器的

PF。由二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的工作

模态分析可知，一个开关周期内，当占空比由式（20）
拟合变占空比确定时，二极管 VD1、电感 L2 的平均

电流分别为 

( )( )
( )( )

2 22 2
1 M MM 0

VD1_av 2
1 s 1 M 1

2 0.806 sin ( )sin

2 sin
C

C C

V V V ttV D
I

L f V V Vt

ωω

ω

− −
= ⋅

−
 

（23） 

( )( )22
1 M M1 o 0

2 _ av 2
2 s o 1 1

2 0.806 sin

2 ( )
CC

L
C C

V V V tV V D
I

L f V V V

ω− −
= ⋅

−
 

（24） 
稳态工作时，每经过半个电网工频周期 Tline/2，

电容 C1 两端的电压均保持不变，因此可得 

line line/ 2 / 2
VD1_ av 2 _ av0 0

d d
T T

LI t I t=∫ ∫     （25） 

联立式（23）～式（25），可得 

( )( )

( )( )
( )

π 21 1 o
1 M M2 02 o 1 M

2 2
π 1 M M

0 1 M

2 0.806 d( )sin
( )

2 0.806 sin ( )sin
d( )

sin

C
C

C

C

C

L V V V V V tt
L V V V

V V V tt
t

V V t

ωω

ωω
ω

ω

− −
−

− −

−

∫

∫
 

=1                                  （26） 

式（26）表明中间电容电压 VC1 和输入电压、

输出电压以及两个电感比值有关。当输入电压为

90～220V，输出电压为 400V，两个电感比值 L1/L2= 
1/8 时，根据式（26）可解得 VC1 值，如图 7 所示。

再由 VC1 值代入式（21）即可得到由上述参数条件

所确定的变换器 PF。 

 
图 7  变占空比控制的中间电容电压 

Fig.7  Middle capacitor voltage with variable  

duty cycle control 

2.3  输出电压纹波 vo_rip 
功率因数校正变换器的输出电压纹波一般可分

为两部分，一部分为输出电容的等效串联电阻引起

的开关纹波；另一部分为瞬时输入功率的脉动变化

和恒定输出功率不匹配而引起的输出电压二倍工频

纹波[18]。由于开关纹波通常远小于二倍工频纹波，

因此本文只考虑输出电压二倍工频纹波。 
在一个开关周期内，占空比由式（20）确定时，

二极管 VD3 的平均电流 IVD3_av 为 

2 2
1 1 s

VD3_ av 2 _ pk 2
2 o 1

1
2 2 ( )

C
L

C

V d T
I i d

L V V
= =

−
 

( )( )22
0 1 M M

2 s o 1

2 0.806 sin

2 ( )
C

C

D V V V t

L f V V

ω− −
=

−
  （27） 

忽略 VC1 的电压波动，对式（27）进行如式（28）
所示的傅里叶分解。 

0

1

( ) [ cos( ) sin( )]
2 n n

n

a
f t a n t b n tω ω

∞

=

= + +∑  （28） 

其中 

line
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n

T
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ω
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∫
 

由于 IVD3_av 为偶函数，故其傅里叶分解中无正
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弦分量和奇次余弦分量，IVD3_av 可表示为 

0
VD3_ av 2 4cos(2 ) cos(4 )

2
a

I a t a tω ω= + + + ⋅⋅⋅（29） 

其中 

2 2
1 o 1 1 1 M M

0 2
2 M o 1 1 M
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1 o 1 1 M
4
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0.17 ( 0.403 )
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C C

C C

L P V V V
a

L V V V V V
−

=
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由式（29）可知，式（20）所示的拟合变占空

比实际上在 IVD3_av 中引入了偶次余弦分量，其会流

向电容 C2，进而产生变换器的输出电压纹波。本处

仅考虑 IVD3_av 的直流量和二倍工频分量，其中直流

量流向负载，二倍工频分量流向电容 C2，产生的输

出电压二倍工频纹波 vo_rip 为 

2
o rip 2

2 2

1 cos(2 )d
2_

a
v a t t

C C
ω

ω
= =∫     （30） 

3  变换器性能比较 

3.1  PF 比较 
当电路参数由表 1 确定时，联立式（4）～式（6），

可绘出定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC
变换器的 PF 曲线。联立式（21）和式（26），可绘

出变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换

器的 PF 曲线。根据式（7）可绘出传统 DCM Boost 
PFC 变换器的 PF 曲线。如图 8 所示为不同输入电

压时三个变换器 PF。 
由图 8 可知，在 90～220V 输入电压范围内， 

表 1  主电路参数 

Tab.1  Key circuit parameters 

参数  
传统 DCMBoost PFC 

变换器  
二次型 DCM-DCM Boost PFC

变换器  

C,C1/μF 470 470 

C2/μF — 470 

f/kHz 40 40 

Vin/V 90～220 90～220 

Vo/V 400 400 

RL/Ω 1 600 1 600 

Po/W 100 100 

L, L1/μH 50 50 

L2/μH —  400 
 

定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器

的 PF 均低于传统 DCM Boost PFC 变换器，且随输

入电压的升高而急剧下降。而变占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 均接近于 1，明

显高于传统 DCM Boost PFC 变换器和定占空比控

制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器。 

 
图 8  不同输入电压时三个变换器 PF 

Fig.8  PF of three converters over the input voltage range  

根 据 文 献 [18] 给 出 的 总 谐 波 畸 变 （ Total 
Harmonic Distortion, THD）的表达式，代入图 8 的

PF 数据可得不同输入电压时三个变换器 THD，如

图 9 所示。由图 9 可知，在 90～220V 输入电压范

围内，变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC
变换器的 THD 明显低于定占空比控制时的 THD 和

传统 DCM Boost PFC 变换器的 THD。 

 
图 9  不同输入电压时三个变换器 THD 

Fig.9  THD of three converters over the input  

voltage range  

3.2  输入电感电流纹波Δi 比较 
在半个工频周期内，当输入电压为 110V 和

220V，电路参数由表 1 确定时。联立式（20）和式

（28）可绘出变占空比控制时变换器占空比的变化

曲线；联立式（4）和式（6）可绘出定占空比控制

时变换器占空比变化曲线；根据文献 [17]中传统

DCM Boost PFC 变换器的占空比表达式，可绘出传

统 Boost PFC 变换器占空比变化曲线，如图 10 所示。

再根据式（2），分别代入变占空比控制和定占空比 
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（a）输入电压为 110V 

 
（b）输入电压为 220V 

图 10  半个工频周期内，三个变换器的导通占空比曲线 

Fig.10  Duty ratio curves of three converters  

in a half line cycle 

控制时的占空比，可分别绘出两种控制方式时变换

器的输入电感电路纹波Δi 曲线，同理，可得传统

DCM Boost PFC 变换器Δi 曲线，如图 11 所示。 
由图 10 可知，在半个工频周期内，当输入电压

为 110V 和 220V 时，传统 DCM Boost PFC 变换器

和定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换

器的占空比均固定不变，当输入电压达到峰值时，

这两个变换器的Δi 也将达到峰值。变占空比控制二

次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的占空比在输入

电压最小时取最大值。而在输入电压最大时取最小

值，这使得变换器在半个工频周期内输入更小的电

感电流纹波。 

 
（a）输入电压为 110V 

 
（b）输入电压为 220V 

图 11  半个工频周期内，三个变换器的输入 

电感电流纹波曲线 

Fig.11  The input inductor current ripples curves of  

three converters in a half line cycle 

由图 11 可知，当输入电压为 110V 和 220V 时，

变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器

的输入电感电流纹波Δi 分别约为传统 DCM Boost 
PFC 变换器Δi 的 75.10%和 77.35%，约为定占空比

控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器Δi 的

87.95%和 88.37%。综上所述，变占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器具有较小的输入电感

电流纹波，变换器可以降低 EMI 滤波电路体积和系

统成本。 
3.3  输出电压纹波 vo_rip 比较 

文献 [17]在推导定占空比控制二次型 DCM- 
DCM Boost PFC 变换器的输出电压纹波 vo_rip 时，为

得到流过二极管 VD1 的平均电流 IVD1_av 的二倍工频

分量，将整流后输入电压近似为直流量，因此推导

得到的 vo_rip 值与实际值有所偏差。本处对 IVD1_av

表达式进行傅里叶分解以得到其二倍工频分量，再

参考文献[17]的思路，推导出变换器输出电压纹波

vo_rip 为 

2
1 2

o _ rip 2
1 2 2 s 1

| | cos(2 )
8 ( 1)

d a t
v

C C L f M
ω

ω
′

=
−

       （31） 

式中，M1为输出电压与中间电容电压的比值 Vo/VC1；

2a′为 IVD1_av 经傅里叶分解得到二倍工频分量峰值。 

使用类似的推导方法，可得传统 DCM Boost 
PFC 变换器的输出电压纹波 vo_rip 为 

2
o_rip

| |
sin(2 )

2
a

v t
C

ω
ω
′′

=         （32） 

式中， 2a′′为传统 DCM Boost PFC 变换器二极管的平

均电流 IVD_av经傅里叶分解得到的二倍工频分量峰值。 
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当电路参数由表 1 确定时，分别利用式（30）～
式（32）绘出不同输出电压时变占空比控制、定占

空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器以及

传统 DCM Boost PFC 变换器的输出电压纹波 vo_rip

曲线，如图 12 所示。 

 
图 12  不同输入电压时三个变换器的输出电压纹波曲线 

Fig.12  The output voltage ripple curves of three 

converters over the input voltage range 

对比图 12 中三个变换器的 vo_rip 曲线，在 90～
220V 输入电压范围内，传统 DCM Boost PFC 变换

器的 vo_rip 最大，当输入电压为 110V 和 220V 时，

其值分别为 2.01V 和 2.43V。定占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器的 vo_rip 最小，其值均

接近于 0。变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost 
PFC 变换器的 vo_rip 相比于定占空比控制有所增大，

这是由于式（20）所示的拟合变占空比在提高变换

器前级 PFC 变换的 PF 的同时，给后级 DC-DC 变换

部分引入了二倍工频分量，进而增大了变换器的输

出电压纹波。但是变占空比控制二次型 DCM-DCM 
Boost PFC 变换器的输出电压纹波仍小于传统 DCM 
Boost PFC 变换器，当输入电压为 110V、220V 时，

其 vo_rip分别为 0.84V 和 1.78V，仅为传统 DCM Boost 
PFC 变换器的 41.8%和 73.3%。 

综上所述，变占空比控制二次型 DCM-DCM 
Boost PFC 变换器为提高 PF 而增加了变换器输出电

压纹波，虽然其输出电压纹波大于定占空比控制，

但仍小于传统 DCM Boost PFC 变换器，因此变换器

仍具有较小的输出电压纹波特性。 

4  实验 

本文分别对传统 DCM Boost PFC 变换器、定占

空比控制和变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost 
PFC 变换器进行了实验，其主电路参数见表 1。图

13～图 15 分别为传统 DCM Boost PFC 变换器、定

占空比控制和变占空比控制二次型 DCM-DCM 

Boost PFC 变换器的实验波形。根据上述三个变换

器的实验波形，可以得到实验结果见表 2。 
由表 2 所示的 PF、THD 可知，输入电压为 110V

和 220V 时，变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost 
PFC 变换器的 PF 均在 0.99 以上，明显高于其他两

个变换器。其 THD 均明显低于其他两个变换器。由 

 

（a）110V 输入变换器         （b）110V 输入交流侧  

 
（c）220V 输入变换器         （d）220V 输入交流侧  

图 13  传统 DCM Boost PFC 变换器实验波形 

Fig.13  Experimental waveforms of traditional DCM 

Boost PFC converter 

 

（a）110V 输入变换器         （b）110V 输入交流侧  

 
（c）220V 输入变换器         （d）220V 输入交流侧  

图 14  定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 

变换器实验波形 

Fig.14  Experimental waveforms of constant duty cycle 

control quadratic DCM-DCM Boost PFC converter 
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（a）110V 输入变换器          （b）110V 输入交流侧  

 
（c）220V 输入变换器         （d）220V 输入交流侧  

图 15  变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 

变换器实验波形 

Fig.15  Experimental waveforms of variable duty cycle 

control quadratic DCM-DCM Boost PFC converter  

表 2  实验结果 

Tab.2  Experimental results 

参数   传统型  
定占空比  

控制二次型  

变占空比 

控制二次型

110V 0.995 3 0.983 7 0.997 5 
PF 

220V 0.955 8 0.924 9 0.991 5 

110V 8.52 16.99 6.68 
THD(%) 

220V 30.11 36.44 13.21 

110V 14.6 11.8 10.5 
Δi/A 

220V 10.0 8.0 7.4 

110V 2.8 0.28 0.98 vo_rip/V 

（峰峰值） 220V 3.6 0.38 2.3 
 
表 2 所示的Δi 可得输入电压为 110V 和 220V 时，变

占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的

Δi 分别约为传统 DCM Boost PFC 变换器Δi 的 72%、

74%。约为定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost 
PFC 变换器Δi 的 89%、93%。由表 2 所示的 vo_rip 可

知，输入电压为 110V 和 220V 时，变占空比控制二

次型 DCM-DCM Boost PFC 变换器的 vo_rip 分别为

0.98V、2.3V，虽然大于定占空比控制的 vo_rip，但

仅为传统 DCM Boost PFC变换器 vo_rip的 35%、64%，

明显小于传统 DCM Boost PFC 变换器。 
由上述实验结果分析可知，在 90～220V 输入

电压范围内，变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost 

PFC 变换器的 PF 均接近于 1，且其具有较小的输入

电流纹波和较低的输出电压纹波，验证了理论分析

的正确性。 

5  结论 

定占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变

换器的输出电压纹波相比于传统 DCM Boost PFC
变换器明显减小，但其 PF 低于传统 DCM Boost PFC
变换器并随输入电压增大而急剧下降，为此本文提

出变占空比控制二次型 DCM-DCM Boost PFC 变换

器，通过对占空比进行拟合，得到了拟合的占空比

表达式和相应的实现电路。研究结果表明，在 90～
220V 输入电压范围内，变占空比控制二次型

DCM-DCM Boost PFC 变换器的 PF 均接近于 1，且

其具有较小的输入电感电流纹波和较低的输出电压

纹波特性，实现了高功率因数与低输出电压纹波特性。 
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