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UC3854 控制之功率因數修正器電路設計 
PHILIP C. TODD 

摘要 
這個應用手冊說明功率因數修正的概念與它的升壓型前端調節器的設計。本手冊包含了功率因數修正的重要規

格、升壓型轉換器的功率電路設計與控制此一轉換器的 UC3854 積體電路說明。本文將提供完整的設計過程，

同時說明了設計過程中所必須進行的斟酌與考量。本文所提到的設計流程適用於 UC3854A/B 以及 UC3854。您

可以參考 Unitrod 公司所出品的設計手冊 DN-39 以了解某些本文未提到的主題。雖然本文沒有討論到這些部分，

但是在進行設計時還是必須考量這些部分的。本篇應用手冊是用以作為取代應用手冊 U-125 "使用 UC3854 的功

率因數修正器"之用。 
 

前言 
主動式功因修正器的主要功能就是使電源供應器的輸

入功因修正為 1.0，即使得電源供應器把功因修正器的

輸入端視為一個電阻。而主動式功因修正器主要是利

用電流的響應隨著電壓的變化而跟著增大與減小的方

式來完成這個功能。當電壓與電流間的變動比為一個

定值時，輸入端將呈現電阻性且此時的功率因數將達

到 1.0。若這個變動比不再是一個定值，則輸入的波形

將會產生相位差或諧波失真，而這些變化將會降低功

率因數。 

一般對功率因數的定義是實功率與視在功率間的比

例，即  

P 是輸入功率的實功率，Vrms 與 Irms 是負載的電壓

與電流均方根值，也就是文中所提到的功因修正器輸

入電壓與電流均方根值。若負載是一個純電阻，則實

功率與電壓電流均方根值的乘積將會是相同的，且此

時的功率將會是 1.0；若負載不是一個純電阻，則功因

將會低於 1.0。 

相移量的大小主要是反應了主動式功因修正器的輸入

電抗大小，任何像是電感或電容的電抗皆會造成輸入

電流相對於輸入電壓的相位改變。電壓電流間的相位

差也是一種功率因數典型的定義，即功率因數等於電

壓與電流相角差的餘弦函數 

 

 
電壓與電流間的相角差也反映出虛功率的大小。如果

負載的電抗只佔負載阻抗的一小部份，則相位差將會

很小。當輸入端因前饋信號或控制迴路造成相移時，

主動式功因修正器可對輸入電流產生一個相位修正的

效果。此外，交流側的線電流濾波器也可能會造成相

位移。 
 
諧波失真率反映出主動式功因修正器輸入阻抗中的非

線性成分。任何輸入阻抗的變動（以輸入電壓的函數

呈現）將會造成輸入電流的諧波失真，而此諧波失真

也是造成低功率因數的原因之一。諧波失真將會造成

輸入電流均方根值的增加，但不會增加輸入的功率。

也因此一個非線性的負載將會造成不好的功率因數，

其原因是系統需要輸入較高的電流但總輸出功率卻很

低。如果非線性的成分較小的話，則諧波失真也會相

對的減小。主動式功因修正器的失真主要有幾個生成

的原因：前饋信號、回授控制的閉迴路、輸出電容、

系統電感及輸入的橋式整流器。 
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表 1 

 
ㄧ個主動式功因修正器可以輕易的達到一個很高的功

率因數，一般而言皆遠高於 0.9 以上。但功率因數不會

隨著諧波失真或電流波型的改變而有明顯的變化，所

以比直接觀察功率因數的大小更方便的方法，是利用

下列幾個數值來考量。例如：3%的諧波失真其功因為

0.999；30%諧波失真的電流其功因仍有 0.95；與電壓

相差 25 度的電流其功因為 0.90。 
以目前的趨勢來說，負責電力品質的全球性標準組織

多以詳細列出輸入線電流上每一個頻段的最大容忍諧

波量的方式來制訂標準。IEC 555-2 訂定了 15 次諧波

之前的每一個諧波與 15 次之後的總諧波相對的電流諧

波容許量。表一列出了在本文完成時， IEC 555-2 所

列出的諧波需求。該標準包含了兩個部份的規範：相

對的電流諧波量以及總諧波量的絕對最大值，這兩個

限制都適用於所有的設備。這個表主要是拿來作線間

諧波失真規範的例子，尚無法作為設計時的規格參

考。這是因為 IEC 在目前尚也未提出 IEC 555 的最後版

本，因此此一標準仍可能會有大幅度的修改。 

 

主動式功因修正 
對於一個主動式功因修正器的功率級電路而言，升壓

型調節器是一個極佳的選擇，其主要的原因是此架構

的輸入電流是連續的，也因此它產生較低的傳導性干

擾與最好的輸入電流波形。然而升壓型調節器的缺點

就是它的輸出需要是一個高電壓，也就是輸出電壓需

要高於輸入的預期峰值電壓。 
應用在主動式功因修正用途上的升壓型調節器其輸入

電流波形必須與輸入電壓波形成正比。因此必須使用

回授控制來達到此一目的， 
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圖 1 

高功率因數電路的基本組態 
 
 
可以採用的方法包括峰值電流模式控制法或者是平均

電流模式控制法等。這兩種控制技術都可利用 UC3854
來實現。峰值電流模式控制法在電流回授響應上的低

增益與高頻寬的特性使這種控制法不適用於高性能的

主動式功因修正器，因為此方法的電流命令與實際電

流間的誤差較大。此一現象也將會造成諧波失真與較

差的功率因數。 

 
平均電流模式控制法主要是利用一個簡單的概念，就

是在升壓型調節器功率電路上再外加一個由放大器電

路構成的回授迴路，也因此輸入電流將會以微小的誤

差量追隨著電流命令而變化。以上就是平均電流控制

法的優點，也是為什麼能改善功率因數的原因。平均

電流模式相對來講是比較容易實現的，這也是本文所

要描述的方法。 

 
圖 2 調節器前端的波形
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圖 3 高功率因數 

 
圖 1 所示為升壓型功率因數修正器的電路方塊圖，升

壓型功率因數修正器的功率電路部份是與直流/直流升

壓型轉換器是相同的。在電感之前有一個橋式整流電

路對交流輸入電壓進行整流，但交流轉直流用的大型

輸入電容已被移到升壓型轉換器的輸出側。在某些電

路中橋式整流電路後會接上一個電容值較小的電容，

此電容主要是作為抑制雜訊用。升壓型調節器的輸出

電壓為一定值，但它的輸入電流則呈現半個弦波的形

式。流入輸出電容器的功率不是一個定值，它是以輸

入電壓的兩倍頻率變化，其瞬間的功率為電容的瞬時

電壓乘以流入電容的瞬時電流。如圖 2 所示，最上方

的波形為輸入功率因數修正器的電壓與電流，第二個

波形則為流入與流出輸出電容的能量。當輸入電壓高

於輸出電容的電壓時，電容是處於儲能的狀態；當輸

入電壓低於輸出電容的電壓時，電容是處於放能的狀

態。第三個波形是電容的充電電流與放電電流，此電

流波形與輸入電流波形有著不同的形狀，且其頻率它

幾乎是在輸入電壓的二次諧波上。此一能量的流動將

會造成二次諧波形式的電壓漣波，如圖 2 中之第四個

波形所示。要注意的是，這個電壓漣波與電流波形相

差為 90 度，所以這是虛功形式的儲能。在考慮輸出電

容的額定值時必須將處理二次諧波漣波電流以及處理

升壓型轉換器功率開關在調變時所造成的高頻漣波電

流的能力考量進去。 
 
控制電路 
主動式功率因數修正器必須同時控制輸入電流與輸出

電壓，而電流控制迴路的命令是由整流後的線電壓所

決定，因此可以使轉換器的輸入阻抗呈現電阻性。而

輸出電壓的控制是藉由改變電流命令的平均值大小來

完成。類比的乘法器將整流後的線電壓乘以電壓誤差

放大器的輸出後，產生一個電流控制命令。也因此電

流的控制命令與輸入電壓的形狀相同，同時其平均值

代表輸出電壓的控制命令大小。圖 3 所示為一個主動式

功率因數修正器所需要的基本控制器電路方塊圖。輸

出電流乘法器的輸出稱之為 Imo，而這個乘法器的輸出

即為輸入電流的控制命令。在圖 3 中，乘法器的輸入端

（輸入電壓整流後的電壓）是以電流的方式表示的，

因為這就是 UC3854 的動作原理。 

 

除了乘法器之外，在圖 3 中還包括了平方器與除法器，

這些電路主要的功能是將電壓誤差放大器的輸出除以

輸入電壓的平均值取平方後的數值，最後得到的值再

乘以整流後的電壓信號。這個外加的電路將可使電壓

回路的增益維持一個定值，沒有它的話電壓回路增益

將會是平均輸入電壓的平方倍。輸入電壓的平均值稱

之為前饋電壓信號或是 Vff，而當它被前饋到電壓回路

增益時，此一數值提供了一個開回路的修正量，且這

個值是需要取平方後用來作為電壓誤差放大器輸出電

壓信號 Vvea 的除數。 
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電流的控制信號必須盡可能地接近整流後的線電壓信

號以提升功率因數，如果電壓回路的頻寬太大，則此

控制回路將會調節輸入電流以達成輸出電壓的恆定，

但這樣會使得輸入電流的波形嚴重失真。因此電壓回

路的頻寬必須小於輸入線電壓的頻率。但是電壓回路

的暫態響應又必須要很快，所以電壓回路的頻寬又需

要盡可能地大。平方器與除法器所構成的電路將可使

回路的增益維持定值，所以控制器頻寬就可以盡可能

地靠近輸入線電壓的頻率以降低輸出電壓的暫態變

化。當電壓輸入變動範圍大時，這個問題更形重要。 

這個使回路增益維持定值的電路讓電壓誤差放大器的

輸出變成一種功率的控制，電壓誤差放大器的輸出就

可直接控制傳送到負載的功率大小，從以下的例子就

可以輕易地看到這個現象。如果電壓誤差放大器的輸

出是一個定值，而輸入的電壓變成兩倍，則控制命令

將會變成兩倍，但這個命令值將會除以前饋電壓信號

的平方，也就是除以四倍的輸入電壓信號，而其結果

將會使輸入電流變成原先值的一半。輸入電壓變成兩

倍時，輸入電流變為原值的一半則可維持與原輸入功

率相同的功率。因此，電壓誤差放大器的輸出即可用

來控制功率因數修正器的輸入功率等級，此種控制法

可用來限制系統從電源得到的最大的功率。如果將電

壓誤差放大器的輸出限制在某些值（即對應到某些最

大輸入功率等級的值），則當輸入電壓在正常操作範圍

內時主動式功率因數修正器將不會從電力線吸取超過

這個最大值的功率。 

 

輸入的失真源 

控制電路會將諧波失真與相移導入輸入電流波形，產

生這些誤差的原因包括輸入端的橋式整流器、乘法電

路的輸出與以及輸出與前饋電壓中的漣波等。 

在主動式功率因數修正器中有兩個調變過程，首先是

輸入端的橋式整流的影響，再則是乘法電路、除法電

路與平方電路所造成的影響。每一個調變過程都會產

生兩個輸入端間乘積、諧波或邊頻(sideband)的影響，且

這些過程在數學上的表示式都相當地複雜。然而有趣

的是，雖然這兩種調變會互相的影響，但卻可相互的

解調，所以它的解是相當簡單的。就如同之前所描述，

在主動式功率因數修正器中的漣波電壓皆是線電壓頻

率的二次諧波。當這些電壓經過乘法轉換電路後，所

得的信號將轉換成輸入電流的控制命令，輸入電流再

經過輸入端整流二極體後，二次諧波電壓的大小值將

會產生兩種不同頻率的成分。這兩項成分分別為輸入

線電壓頻率的三次諧波成分以及基本波成分。且這兩

個成分的電壓大小值為原來二次諧波電壓大小值的一

半，其相位則與原先二次諧波的相位相同。如果這個

漣波電壓大小值為輸入線電壓大小值的 10%且相位位

移 90 度的話，則輸入電流將會產生一個相移為 90 度，

大小為基本波 5%的三次諧波再加上一個相移也是 90

度，大小為基本波 5%的一次諧波。 

前饋電壓是將交流的電壓整流後所得的電壓，而這個

電壓有一個二次諧波的成分，且這個成分的大小值為

平均輸入電壓大小值的 66%。前饋電壓除法器的濾波

電容大大地衰減了二次諧波，且有效地消除了較高頻

的諧波，因此前饋的輸入端僅會存有少量的二次諧

波。如圖 3 所示，這個前饋電壓將會被送到平方電路

中。由於此一漣波具有相當高的直流成分，因此漣波

的大小值會被變成兩倍。除法器對漣波的成分沒有影

響，因此此一漣波會直接出現在乘法器的輸入端，最

後變成輸入電流的三次諧波失真與相移。平方電路將

信號轉換成兩倍的動作反應出輸入電流諧波失真量

（以百分比表示）與前饋輸入端漣波電壓的量（以百

分比表示）是相同的。 

 

很明顯地，前饋的漣波電壓必須相當小如此輸入電流

的失真才會降低。漣波電壓可以利用一個具有單一極

點且截止頻率非常低的濾波器來加以衰減。然而，由

於系統也希望能對輸入電壓的變化有非常快的響應，

因此濾波器的響應時間也不能太久。當然，這兩種需

求是相違背的，所以必須想出一個折衷的方法。使用

一個具有雙極點的濾波器可以在漣波衰減量相同的前

提下提供較單極點濾波器更快的暫態響應時間。雙極

點濾波器的另一個優點是它的相移量是單極點濾波器

的兩倍。而這將導致二次諧波相移 180 度，且使得所產

生的三次諧波與輸入電流的相移量變得與輸入電壓相

同。若前饋電壓加一個單極點濾波器，大小為前饋輸

入 3%的二次諧波漣波電壓其相移量將會造成 0.97 的功

率因數。若使用一個雙極點的濾波器，則在功率因數

上將不會有任何的相移成分，原因是因為它的輸出是

與輸入電流同相位的。由前饋輸入端二次諧波所造成

的輸入電流三次諧波成分，其大小值將會與二次諧波

漣波電壓一樣。若在前饋電壓中出現 3%的二次諧波，

則輸入電流也將會含有 3%的三次諧波失真。 

 

由於漣波電流會流經輸出電容，因此輸出電壓也會含

有二次諧波的漣波。此一漣波電壓會經由誤差放大器

接回乘法器電路的輸入端，並像前饋電壓信號一樣其

輸出結果控制著輸入電流，這也會造成輸入電流的二

次諧波失真。由於這個漣波電壓不會經過平方器電

路，它所造成的諧波失真大小與相移量將會是漣波電

壓所造成的一半。為了避免相移，電壓誤差放大器的

輸出漣波電壓必須與線電壓同相位。而電壓誤差放大

器則必須將二次諧波相移 90 度以使得其輸出與線電壓

同相位。 

 

 
圖 4 尖波(Cusp)失真 

 

使用平均電流模式控制法的升壓型轉換器，其電壓迴



UC3854 Controlled Power Factor Correction Circuit Design 
Application Note 

 

 

TI 

6

路 的 控 制 對 輸 出 轉 移 函 數 (control to output transfer 

function)具有單極點的下降(roll off)特性，因此可用一個

平坦增益的誤差放大器來進行補償。雖然這將會產生

一個有 90 度相位邊界(phase margin)的高穩定迴路，然

而這樣還是未達到最佳化的設計。由於輸出電容上的

漣波電壓其相位與輸入電流相位相差 90 度，因此若誤

差放大器對於二次諧波頻率有平坦的增益，則所造成

的輸入電流諧波其相位與交流電壓整流所得到的電壓

之相位也將相差 90 度。藉由將相移的成份導入電壓誤

差放大器，系統的功率因數將可得到改善。這樣將可

將功率因數相移的成份移動到與輸入電壓吻合，並得

到功率因數的提升。在必須使電壓回路穩定的前提

下，可加入的相移量是有限的。如果將相位邊界減少

到 45 度，則二次諧波的相位將會非常接近 90 度，這使

得失真成分與輸入電壓同相。 

由輸出漣波電壓所造成的輸入總失真量決定了電壓控

制回路的頻寬，若輸出電容很小但失真量又必須要很

小，則控制回路的頻寬就必須要低，如此漣波電壓就

可以藉由誤差放大器加以衰減。暫態響應是迴路頻寬

的函數，低的頻寬將會減慢暫態響應速度，且將造成

較大的超越量(overshoot)。所以輸出電容必須大到可達

成快速的輸出暫態響應與低輸入電流失真等目的。 

設計迴路補償器的技巧就是找出誤差放大器中輸出漣

波電壓需要減少的總量，並倒推回增益等於 1 時的頻

率。當相位邊界最小時，迴路的頻寬最高。因此選擇

45 度的相位邊界是一個不錯的折衷方法，因為這樣可

以得到不錯的迴路穩定度與快速的暫態響應，並且容

易設計。這樣設計的電壓誤差放大器在迴路增益等於 1

的頻率之前其增益都是平坦的，在此頻率之後則呈單

極點的下降斜率。這樣的設計可使用一個簡單的電路

得到線電壓頻率二次諧波的最大衰減量，並獲得最大

的頻寬與 45 度的相位邊界。 

 

尖波失真 

當交流側的輸入電壓越過零伏特時將會發生所謂的尖

波失真，在此時電流命令所需要的電流將會超過可得

到的電流變化率。當輸入電壓很靠近零伏時，於功率

晶體關閉的時間將會在電感兩端有一個很小的跨壓，

於是電流將無法快速地建立起來，因此輸入電流將會

比預計的值還要延遲一段短暫的時間後才出現。當輸

入電流達到所命令的值之後，控制回路的運作回歸正

常，輸入電流也開始追隨命令電流變化。輸入電流無

法依照命令電流變化的時間長度是電感值的函數。較

小的電感值將會有較好的電流響應與較好的失真率，

但較小的電感將會造成較高的漣波電流。因尖波失真

狀況所造成的總諧波失真量一般不大，且幾乎都是較

高次的諧波，這個問題也可藉由提高切換頻率來解決。 
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UC3854 功能方塊圖 

圖 5 為 UC3854 的功能方塊圖，此圖與 IC 資料手冊中

的附圖相同。這個 IC 的內部包含了控制一個功率因數

修正器所需的電路。UC3854 是以平均電流模式控制法

實現的，但它也具有極高的靈活度以配合各種不同功

率電路架構與控制方法使用。 

圖 5 的左上角包含了一個低電壓鎖定比較器與它的致

能比較器，這兩個比較器的輸出必須同為 1 才能使這個

IC 正常工作。電壓誤差放大器的反向輸入端連接到 IC

的第 11 腳且叫做 Vsens。電壓誤差放大器旁的二極體

主要是用來描述內部電路的特性而並非一個實際的元

件。在方塊圖中的二極體皆為理想二極體，在正常操

作時，到電壓誤差放大器非反向輸入端被接到 7.5 伏特

的參考電壓，但此一電壓也被用來做為軟啟動功能使

用。這樣的電路組態使得在輸出電壓達到它的操作點

前電壓迴路控制便已開始動作，這可以避免產生啟動

突波現象（突波可能會損壞電源供應器）。在誤差放大

器的反向輸入端與 IC 第 11 腳間的二極體也是一個理想

二極體，因此並不會造成反向輸入端與參考電壓間的

壓降。此一二極體在實際的 IC 中是利用一個差動放大

器來完成的。IC 內部同時提供了一個可對軟啟動計時

電容器充電的電流源。 

 

電壓誤差放大器的輸出 Vvea 接到 UC3854 的第 7 接腳，

這個信號也是乘法器的輸入。輸入乘法器的另一個信

號是來自第六支接腳的 Iac，這個輸入信號是來自輸入

端整流器的斜率控制命令。這支接腳將保持在 6 伏特，

且是電流形式的輸入信號。接腳 8 是前饋的輸入端

Vff，且這個值在饋入到乘法器除法輸入端之前將會被

先取其平方值。從第 12 腳輸入的 Iset 電流也被用在乘

法器上以限制最大的輸出電流。由乘法輸出的電流為

Imo，它將從 IC 的第 5 腳流出且同時被接到電流誤差放

大器的非反向輸入端。 

電流誤差放大器的反向輸入端被接到 IC 的第 4 腳，也

就是 Isens 接腳。而電流誤差放大器的輸出將連接到調

變脈寬的比較器，且這個值將與來自第 14 腳的震盪斜

率做比較。這個震盪器與比較器控制著 S-R 正反器的觸

發信號並藉以控制著第 16 腳的高電流輸出。UC3854

輸出電壓在 IC 內部已被箝制在 15 伏特，所以功率電晶

體將不會被過驅動。IC 的第 2 腳提供了突波電流的過

電流保護，當這支接腳的電位一被拉到負壓時，它將

馬上使得輸出的脈波關閉。而 IC 的參考電壓輸出為第

9 腳，輸入電壓則是連接到 IC 的第 15 腳。 

 

設計流程 

功率電路設計 

在本例中，我們將使用一 250 瓦特的升壓型轉換器來當

作功率電路的設計範例。升壓型功率因數修正器的控

制電路幾乎與功率電路的功率等級無關，一個 5000 瓦

特的功率因數修正器，其控制器將會與 50 瓦特的功率 

 
圖 5 UC3854 功能方塊圖 
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圖 6 

250 瓦功率因數修正器完整電路圖 
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修正器幾乎一樣。雖然功率級電路有所差異，但所有

功率因數修正器的電路設計過程將會相同。既然設計

過程是相同的，其他等級的功率電路都可以將 250 瓦特

的修正器當做一個不錯的類推範例，它可以類推到更

高或較低輸入等級的修正器。圖 6 為一個此一電路的設

計電路圖，其設計流程說明如下。 

 

規格 

轉換器功能的規格制訂是設計流程的開始，輸入線電

壓的最小值與最大值、最大的輸出功率與輸入線電壓

的頻率範圍都必須先訂定出來。就這個範例電路而

言，其規格為： 

最大輸出功率為：250 瓦特 

輸入電壓範圍：交流 80 到 270 伏特 

線電壓頻率範圍：47 到 65Hz 

符合這個定義的電源供應器幾乎可適用於世界各地的

不同輸入電源。升壓型調節器之輸出電壓必須高於輸

入的峰值電壓，且建議值是高出最大輸入電壓 5%到

10%的電壓值，所以輸出電壓將決定為直流電壓 400 伏

特。 

 

功率晶體的切換頻率並沒有一定的標準。但切換頻率

必須足夠高到讓功率電路體積降低並降低失真，同時

需低到足以維持效率。在大部分的應用裡，切換頻率

選擇在 20 KHz 到 300KHz 的範圍是個不錯的折衷選

擇。在本範例中，轉換器的切換頻率設定為 100KHz，

如此可當作兼顧體積與效率的折衷選擇。在此頻率

下，電感的值不需太大，尖波失真也將會被減到最小，

電感的體積會變小，由輸出二極體所造成的能量損失

也不會太高。當轉換器操作在較高的功率等級時，較

低的切換頻率將可降低能量損耗。開關的導通減震電

路可用來減少切換損失並使得轉換器在高頻切換時達

到非常高的效率。 

 

電感的選擇 

電感將決定在輸出側高頻漣波電流的大小，且它的值

與漣波電流大小值有關。電感值是以輸入側的交流電

流峰值來決定。由於最大的峰值電流出現在線電壓等

於最小值的位置，其關係式為 

 
圖 7 
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在此範例中，轉換器的輸入線電流峰值為 4.42 安培，

出現在輸入為交流 80 伏特時。 

在升壓型轉換器中最大漣波電流發生在責任週期為

50%時，這也意味是在升壓比為 M=Vo/Vin=2 的時候。

電感電流的峰值一般不會發生在這個時候，因為它的

峰值是由正弦控制命令的峰值所決定的。電感的漣波

電流峰值對於計算輸入濾波器所需的衰減量而言是很

重要的。圗 7 為本範例轉換器電感上漣波電流峰對峰值

對輸入電壓的關係圖。 

一般來說，電感上的漣波電流峰對峰值多被設定為最

大線電流峰值的 20%。這個值在某種程度上只是一項

參考用的數值，因為這通常不是高頻漣波電流的最大

值。較大的漣波電流值將會使得轉換器在大部分的線

電流整流週期都操作在不連續模式的狀況下，這也代

表輸入濾波器必須變大以衰減更多的高頻漣波電流。

使用平均電流模式控制法的 UC3854 可讓升壓型轉換器

的功率電路操作在連續模式與不連續模式底下，且其

特性沒有絲毫的改變。 

電感值是由半波整流最低輸出電壓時的電流峰值、在

此電壓時的責任週期 D 以及切換頻率所決定的，其關

係式如下：： 

 
其中△I 是指電流漣波峰對峰值。在這 250 瓦特的範例

電路裡，D=0.71、△I=900 mA、電感 L=0.89 mH。為了

方便起見，電感值被四捨五入而以整數 1.0 mH 代替。 

由於高頻的漣波電流會被加成到線電流峰值中，所以

電感電流的峰值會等於線電流峰值與二分之ㄧ高頻漣

波電流峰對峰值的總和。電感必須能夠承受此一數值

的電流。就本範例而言，電感的峰值電流為 5.0 安培，

而峰值電流的限制將被設定為比這個值高出 10%的 5.5

安培。 

 

輸出電容 

選擇輸出電容所需考量的因素包括切換頻段的漣波電

流大小、漣波電流的二次諧波、輸出的直流電壓、輸

出的漣波電壓與保持時間。流經輸出電容的總電流為

切換頻段的漣波電流均方根值與線電流的二次諧波均

方根值。ㄧ般常用來當作輸出電容的大型電解質電容

通常包含一個等效的串聯電阻，且此一電阻值會隨著

頻率而變化，一般在越低頻時此電阻值越高。電容可

負荷的電流量一般是由電容的溫升來決定的。一般計

算此一電流的方法乃是去計算高頻漣波電流與低頻漣

波電流所造成的溫升，然後將它們加總起來即可。一

般電容的資料手冊裡也會提供必要的等效串聯阻抗

(ESR)與溫昇效應的資訊。 

在選擇輸出電容時，輸出電壓維持時間的要求常常都

是最重要的考量因素。維持時間指的是當輸入能量截

止時，輸出電壓仍可維持在某個特定範圍的時間長

度，典型的維持時間為 15 到 50 毫秒。在 400 瓦特輸出

的離線式電源供應器中，通常需要每瓦特輸出 1 到 2

微法拉的電容來達到維持時間的需求，因此在這個 250

瓦特輸出的範例裡輸出電容將為 450 微法拉。若不要求

維持時間的長短，則輸出電容值將會很小，小到每瓦

特輸出需要 0.2 微法拉的電容，而漣波電流與漣波電壓

將成為主要考量的目標。 

維持時間的長短是輸出電容所儲存能量、負載所需的

能量大小以及輸出電壓與負載操作的最低電壓等因素

的函數。電容的維持時間與前述各因素的關係式如下

式所述： 

 
在本式中， Co 是輸出電容、Pout 是負載所需的功率、

△t 是維持時間、Vo 是輸出電壓、Vo(min)是負載可操

作的最低電壓。對本範例轉換器而言，Pout 為 250 瓦

特、△t 為 64 毫秒、Vo 是 400 伏特、Vo(min)是 300 伏

特，所以輸出電容值為 450 微法拉。 

 

功率開關與二極體 

功率開關與二極體的等級必須確保系統的可靠度。選

擇這兩個元件之等級的方法已經超過本應用指引的討
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圖 8 

負電壓輸出的比流器 

 

 
圖 9 

正電壓輸出的比流器 
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論範圍。一般來說，功率開關的電流額定值必須至少

大於電感上的最大峰值電流，其電壓額定值則必須大

於輸出電壓。對於輸出二極體而言，這個條件也是相

同的。輸出二極體的響應必須要非常快速以減少切換

時造成的損失，並使損失下降。功率開關與二極體必

須有相同等級的降額定值(derating)，此一需求會隨應用

場合而有所不同。 

 

在這個範例電路中，二極體是屬於快速高壓形式的二

極體，反向恢復時間 35 毫微秒、耐壓 600 伏特、順向

導通電流 8 安培。在這個範例電路中的功率電晶體，其

耐壓為直流 500 伏特，電流額定為 23 安培。在功率開

關上的損失主要是來自二極體截止時的流通電流。當

開關導通但二極體尚未截止的瞬間，由於開關必須流

過全部的負載電流加上二極體的反向回復電流；且此

時開關上的跨壓為輸出電壓，因此這瞬間的開關損失

是相當大的。在範例電路中，所選擇的二極體是相當

快速的。所選擇的開關則考量了需承受高能量損失的

需求。如果開關上允許加入導通減震電路的話，開關

所需的額定將可以降低，電路也可以使用較慢速的二

極體。 

 

電流的檢測 

有兩種常用來檢測電流的方法：一是在轉換器到地之

間使用ㄧ個檢測電阻，另一則是使用兩個比流器

(current transformer)。檢知電阻是一種較不昂貴的方式，

且適合用在低功率與低電流的場合。但在較高電流等

級的情況下，檢測電阻的損耗將會變的相當大，所以

此時比流器是較合適的。本文將使用兩個比流器，一

個用來檢測開關上的電流，另一個則用來檢測二極體

上的電流，因為這是平均電流模式控制法所需要的資

訊。比流器必須要操作在相當大的責任週期範圍下，

因此它們有可能會飽和。比流器的操作已超過這篇文

章所探討的範圍，您可以參考 Unitrod 公司所出版的技

術手冊 DN-41，裡面有針對此一問題的詳細探討。 

比流器可被設計為正電壓輸出或負電壓輸出。如圖 8

所示，當設計為負電壓輸出時，UC3854 用來限制電流

突波用的第 2 支接腳的功能可以很輕易的實現。但若比

流器被設計為正電壓輸出時（如圖 9 所示），此一功能

將不易實現。不過此功能可透過在檢測切換開關上的

電流之比流器到地之間加一個電流檢測電阻來加以完

成。 

 

依據是否使用電阻來檢測電流或者是否使用正電壓輸

出的比流器來檢測電流，乘法器的輸出設計與電流誤

差放大器的設計將會不同。這兩種方法具有幾乎一樣

好的特性，其電流誤差放大器的設計分別示於圖 8 與圖

9 中。正電壓輸出的比流器其設計是把檢測電阻連接到

積分器的反向端輸入，而乘法器輸出端的電阻則是連

接到地。(參考圖 9)乘法器的輸出電壓不為零，且是電

流迴路的控制電壓信號，它也擁有電流迴路控制所需

的全波整流形式的半波信號。 

 

如圖 6 所示，本範例轉換器使用電流檢測電阻來檢測電

流，所以電流誤差放大器的反向輸入端(IC 的第 4 支接

腳)將透過 Rci 而連接到地。而電流誤差放大器將被設

計為適用於平均電流模式的低頻積分器，這種連接使

得電流誤差放大器的非反向輸入端(IC 的第 5 支接腳，

即與乘法器輸出同節點的腳位)的電壓會等於零。電流

誤差放大器的非反向輸入端就像是一個電流迴路控制

信號的總匯流點，並且把乘法器的輸出電流加到檢測

電阻的電流(即流經控制命令電阻 Rmo 的電流)上，而此

加成的差異則用來控制升壓型調節器。電流誤差放大

器非反向輸入端的輸入電壓在低頻時是很小的，原因

是因為它的增益在低頻時是很大的。同樣也因為它在

高頻時的增益是很小的，因此在切換頻段可能會出現

相對大的電壓信號。IC 第 4 支接腳的平均電壓將會是

零，原因是因為這支接腳透過電阻 Rci 連接到地。 

 

在這個範例轉換器上的電流檢測電阻，其兩端的跨壓

相對於地是負電位的，所以確定 UC3854 的每一支接腳

都不會變成負電位是一個重要的動作。檢測電阻兩端

的跨壓必須維持在一個低準位，且 IC 的第 2 支接腳與

第 5 支接腳上的電壓必須被箝制住以避免它們變成負

的準位。跨壓為一伏特左右的檢測電阻是一個不錯的

選擇，此一電阻值產生的訊號夠大因此得以不受雜訊

的干擾，同時也夠小而不至於造成太大的能量損失。

選擇檢測電阻的電阻值其實是相當有彈性的。在這個

範例轉換器裡，我們選擇 0.25 歐姆的電阻來作為 Rs。

在最糟的狀況下，5.6 安培的峰值電流將會產生最大 1.4

伏特的峰值電壓。 

 

峰值電流限制 

當暫態電流超過峰值電流的最大限制值且當 IC 第 2 支

接腳的電壓準位被拉到低於地電位時，UC3854 將會使

功率電晶體截止。而電流的限制值是由參考電壓準位

到檢測電阻電壓準位間的分壓器所決定的。電壓準位

設定的方程式如下所示： 
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這裡的 Rpk1 與 Rpk2 是分壓電阻，Vref 是 UC3854 所提

供的 7.5 伏特，Vrs 是電流限制點上的檢測電阻兩端跨

壓。而流經 Rpk2 電阻的電流大約為 1 毫安培，所以在

這範例電路裡是利用 10K 歐姆的 Rpk1 與 1.8K 歐姆的

Rpk2 來將峰值電流的限制值設定為 5.4 安培。當操作在

低電壓準位時，此電路可加上一個小電容值的 Cpk 以

提供額外的抗雜訊能力，但它也會稍微增加電流的限

制值。 

 

乘法器電路的設定 

乘法器電路是功率因數修正器的核心電路。乘法器電

路的輸出即為電流迴路的命令，藉由控制此一命令可

得到相當高的功率因數。因此，乘法器的輸出是一個

可以表示輸入電流狀況的信號。 

不像大部分電路設計時是由輸出狀況來決定輸入的條

件，在設計乘法器電路時必須由輸入條件開始設計。

乘法器電路同時具有三個輸入信號：命令電流信號

Iac( IC 的第 6 支接腳 )、由輸入端得到的前饋電壓信號

Vff( IC的第8支接腳 )與電壓誤差放大器的輸出電壓信

號 Vvea( IC 的第 7 支接腳 )。Imo 是乘法器的輸出電流

信號( IC 的第 5 支接腳 )，這三者的關係式如下式所述： 

 
在這裡 Km 是乘法器裡的一個常數，且它的值等於

1.0；Iac 是輸入電壓整流完後的命令電流信號；Vvea

是電壓誤差放大器的輸出電壓信號；Vff 是前饋電壓信

號。 
 
前饋電壓信號 

Vff 是平方電路的輸入信號，UC3854 的平方電路通常

操作在 1.4 伏特到 4.5 伏特的電壓範圍。UC3854 內部有

一個箝制電路可以在輸入電壓信號超過了這個電壓等

級的情況下將 Vff 限制在低於 4.5 伏特。輸入電壓 Vff

的分壓電路由三個電阻( 如圖 6 所示，電阻 Rff1、Rff2

與 Rff3 )與兩個電容( Cff1 與 Cff2 )所組成，而它們的功

用是作為兩個輸出的濾波器。這些電阻與電容形成了

一個二階低通濾波器，所以直流輸出電壓可以與半波

形式的輸入電壓之平均值成正比。而這個電壓平均值

是半波形式輸入電壓均方根值的 90%。如果交流側輸

入電壓的均方根值是交流 270 伏特，則半波形式輸入電

壓的平均值將為直流 243 伏特，且其峰值電壓將為 382

伏特。 

Vff 分壓電路必須滿足兩個直流條件。在高線電壓輸入

時，Vff 不能超過 4.5 伏特。在這個電壓準位時，Vff

電壓準位將被箝制住而使得前饋失去它的功用。分壓

電路的設計準則在於當輸入電壓為最低輸入準位時，

Vff 的電壓值需等於 1.414 伏特，分壓器的端電壓 Vffc

則為 7.5 伏特。如此 Vff 將會如 Unitrode 公司的設計手

冊 DN-39B 所述的受到箝制。如果 Vff 的輸入電壓低於

1.414 伏特的時候，在 IC 內部有一個內部電流限制以使

得乘法器的輸出維持定值。由於輸入電壓 Vff 必須要一

直存在，所以在最小輸入電壓時 Vff 仍須等於 1.414 伏

特。當輸入電壓的變動範圍過大時，這可能會造成高

準位時 Vff 受到箝制。不過，設計時寧可使 Vff 箝制在

高準位的截止電壓範圍，也不要使乘法器輸出被箝制

在低準位的截止範圍。如果 Vff 被箝制住，電壓回路增

益也將改變，但這對整個系統的影響不會很大；反之，

若箝制住乘法器的輸出電壓，則輸入電流將會造成嚴

重的失真。 

 

由於這個範例電路使用 UC3854，所以 Vff 的最大電壓

將會是 4.5 伏特。如果分壓電路的第一個電阻 Rff1 是

910K 歐姆、中間的電阻 Rff2 為 91K 歐姆與底層的電阻

Rff3 為 91K 歐姆時，當輸入電壓為交流均方根值 270

伏特，且直流平均電壓值為 243 伏特，將會使得 Vff 的

最大電壓值變成 4.76 伏特。但當輸入電壓為交流均方

根值為 80 伏特，且直流平均電壓為 72 伏特時，則 Vff

將為直流 1.41 伏特。同樣地，當分壓電路的端點電壓

為交流 80 伏特時，分壓器上端的電壓 Vffc 的輸入電壓

將為 7.83 伏特。要注意的是由於我們允許高準位的截

止電壓超過 4.5 伏特，所以低準位的截止電壓將不會低

於 1.41 伏特。 

電壓誤差放大器的輸出是設定乘法器所必須考量的另

一個部份，而電壓誤差放大器的輸出 Vvea 在 UC3854 IC

的內部被箝制在 5.6 伏特。電壓誤差放大器輸出電壓的

準位高低相當於轉換器輸入功率的多寡。當輸入電壓

Vvea 維持定值時，此一前饋電壓會使得輸入功率維持

定值而不會受輸入線電壓準位改變的影響。如果 5 伏特

代表最大的正常操作電壓的話，則 5.6 伏特的準位將被

視為超過最大功率限制 12%。 

 

箝制住電壓誤差放大器的輸出電壓，就是設定 Vff 的最

小電壓準位為 1.41 伏特。您可將這個數值代入上面所

提到的乘法器輸出電流方程式便可得到印證。當 Vff

電壓值很大時，乘法器天生的誤差將會被放大，其原

因是因為 Vvea/Vff 的值變小了。如果是應用在輸入變

動範圍很大且需要極低諧波失真的系統，則 Vff 的電壓

變動範圍將被改為 0.7 伏特到 3.5 伏特。為完成這一目

的，電壓誤差放大器上必需額外加裝一個箝制電壓的

電路，來使得它的輸出電壓低於 2.00 伏特。然而，這

樣的作法是不被建議的。 



UC3854 Controlled Power Factor Correction Circuit Design 
Application Note 

 

 

TI 

14

 

乘法器的輸入電流 

乘法器的操作電流是輸入電壓透過電阻 Rvac 而來，雖

然乘法器在高電流相對來講有最好的線性比例特性，

但建議的最大操作電流為 0.6 毫安培。在這範例電路

裡，高準位的峰值電壓是直流 382 伏特，且在 UC3854

第 6 支接腳的電壓準位是 6.0 伏特，使用電阻值為 620K

歐姆的 Rvac 將偍供ㄧ個最大為 0.6 毫安培的 Iac。又因

為 IC 第 6 支接腳的電壓準位為直流 6.0 伏特，所以當

輸入電壓為零伏特時，在突波失真操作範圍附近系統

必需加上一個偏壓電流。連接參考電壓 Vref 與 IC 第 6

支接腳的電阻 Rb1 將提供一個所需要的微量偏壓電

流，而 Rb1 的電阻值約等於 Rvac/4。在這個範例電路

裡，電阻值為 150K 歐姆的 Rb1 將提供一個正確的偏壓

電流。 

乘法器的最大輸出電壓將發生在低電壓輸入時輸入正

弦電壓的峰值處；乘法器最大的輸出電流可由上面所

提到的 Imo 方程式來計算。當輸入電壓 Vin 為低準位

時，Iac 的電流峰值將會是 182 微安培，且 Vvea 將會是

5.0 伏特、Vff 將會是 2.0 伏特，則電流 Imo 最大值將會

是 365 微安培。由於電流 Imo 的值不會比兩倍的 Iac 還

大，因此這也代表了此一輸入電壓下本功因修正電路

可得到的最大電流以及輸入電流的峰值都受到了限

制。 

電流 Iset 是乘法器輸出電流的另一個限制，Imo 將不會

比 3.75/Rset 還大。就這個範例電路而言，電阻 Rest 的

最大可用值為 10.27K 歐姆，所以本電路選擇 10K 歐姆

作為它的電阻值。 

乘法器的輸出電流 Imo 必須和一個與電感電流成比例

的電流做加成，如此才能構成一個電壓迴授控制的迴

路。連接著乘法器輸出與電流檢測電阻的電阻 Rmo 完

成了這個動作，且乘法器的輸出腳位也變成了加成的

連接點。在正常的操作情況下，IC 第 5 支接腳上的電

壓其平均值應該為零，但實際上此腳位會有切換頻率

的漣波電壓，此一電壓的振幅是以兩倍線電壓頻率的

方式變動著。在這個範例電路裡，升壓型調節器電感

上的峰值電流將被限制在 5.6 安培，由於電流感測電阻

為 0.25 歐姆，因此這個電流所造成的壓降為 1.4 伏特。

因為乘法器的最大輸出電流為 365 微安培，所以加成電

阻 Rmo 的電阻值應為 3.84K 歐姆，本電路最後選用 3.9K

歐姆當作此一電阻值。 

 

震盪器的頻率 

Iset 是震盪器的充電電流，它的值將由 Rset 所定義，而

震盪器的震盪頻率是由計時電容與其充電電流來設

定，計時電容的電容值將由下述式子決定： 

 
這裡的 Ct 是計時電容的電容值，fs 是切換頻率且單位

為 Hz。在本範例的轉換器裡，切換頻率為 100KHz，電

阻 Rest 是 10K 歐姆，所以計時電容 Ct 為 0.00125 微法

拉。 

 

電流誤差放大器的補償 

電流迴路必須補償到可以穩定地操作，對升壓型轉換

器而言，其控制命令對輸入電流的轉移函數在高頻時

存在著一個極點，此一極點主要是由升壓型轉換器的

電感阻抗與檢測電阻 Rs 所形成的低通濾波器所造成

的。這個控制命令對輸入電流的轉移函數方程式為： 

 
此處的 Vrs 是輸入電流檢測電阻兩端的跨壓，Vcea 是

電流誤差放大器的輸出電壓。Vout 是直流輸出電壓，

Vs 是震盪器三角波的峰對峰振幅大小，sL 是升壓型轉

換器的電感阻抗(亦可表示成 jwL)，而 Rs 是檢測電阻(如

果使用比流器的話則這個值將改為 Rs/N ) 。這個方程

式只有在濾波器的共振頻段(LCo)與開關切換頻段間的

範圍才準確，低於共振頻率則輸出電容將會成為主要

的影響因素，且方程式也將改變。 

電流誤差放大器的補償電路在切換頻段附近提供了一

個平坦的增益，此一增益加上升壓型轉換器功率級電

路原本具有的單極點下降斜率便構成了適用於整個回

路的補償器。在放大器的響應中，一個低頻的零點可

提供相當高的增益，而這個增益也讓平均電流模式控

制法能夠正常的動作。放大器在靠近切換頻率時的增

益則由電感電流向下的斜率與震盪器所產生的斜率相

同時開關關閉的動作來決定。這兩個信號都是 UC3854 

PWM 比較器的輸入信號。 

電感電流的向下斜率其單位為安培/秒，此一數值在輸

入電壓為零伏特時產生最大值。換句話說，當輸入電

壓與輸出電壓間的電壓差為最大時，電感電流的斜率

會最大。在此刻( Vin=0 )，電感上的電流值可由輸出電

壓與電感值間的比值計算而得 ( Vo/L)。此一電 
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流將流過電流檢測電阻 Rs，並產生一個斜率為 VoRs/L

的電壓（如果是使用檢測比流器則這個式子將會變為

VoRs/NL）。這個斜率會被乘以位於切換頻段中的電流

誤差放大器的增益，此一數值必須與震盪器的斜率（其

單位亦為伏特/秒）相同方代表電流回路的補償器設計

正確。因此若增益太高的話，則電感電流的斜率將會

比震盪器斜率還大，而整個迴路將會變的不穩定。通

常這個不穩定現象會在靠近輸入波形突波失真時發

生，且當輸入電壓增加時便消失。 

根據前述的方程式，將電流誤差放大器的增益與迴路

的交越頻率相乘並將結果設為 1 便可求解交越頻率的

值。將此一式子重新整理並求解交越頻率，其結果如

下述之方程式： 

 
這裡的 fci 是電流迴路的交越頻率，而 Rcz/Rci 是電流

誤差放大器的增益。使用這個步驟將可求得電流迴路

的最佳響應。 

 

在這個範例轉換器裡，其輸出為直流 400 伏特且電感值

為 1.0 毫亨利，所以可得電感電流的向下斜率為每微秒

400 毫安培。而電流檢測電阻的電阻值為 0.25 歐姆，所

以電流誤差放大器的輸入為每微秒 100 毫伏特。UC3854

震盪器三角波其峰對峰值為 5.2 伏特且其切換頻率為

100KHz，所以此一三角波的斜率為每微秒 0.25 伏特。

也因此電流誤差放大器在切換頻率下必需要有一個大

小為 5.2 的增益來使兩者間的斜率相同，而這增益大小

5.2 的放大器，是利用一電阻值為 3.9K 的輸入電阻 Rci

與一電阻值為 20K 的迴授電阻 Rcz 來完成的，所以這

個電流迴路的交越頻率將會是 15.9KHz。 

 

在電流誤差放大的設計中，其零點的位置必須位於或

低於交越頻率點的位置。當零點位於在交越頻率點

時，相位邊界將為 45 度；若零點是在更低的頻率，則

相位邊界將會更大。一個有 45 度相位邊界的系統是非

常穩定的，系統的超越量將會很低，對元件數值變化

的容忍度也相當高。由於零點必須被放在零交越頻率

點上，所以在此頻率時電容的阻抗必須與 Rcz 相同，而

其方程式為 Ccz = 1/ ( )2 ci czf Rπ × × 。在這個範例轉換

器裡，Rcz 為 20K 歐姆且 fci 為 15.9KHz，所以 Ccz 為

500p 法拉。在此選用 620p 法拉的電容值以提高一些相

位邊界。 

在設計電流誤差放大器補償器響應時，一般會在靠近

切換頻率的位置加入一個極點，此一極點可用來降低

對雜訊的靈敏度。 

若極點比切換頻率高出一半的頻率時，這個極點將不

會對整個控制迴路的響應有任何影響。在這個範例轉

換器裡，我們使用 62p 法拉電容值的 Ccp 以在 128KHz

的地方提供一個極點，然而這個值已超過了切換頻

率，所以可以再選用電容值較大的電容，但這個極點

的頻率在此狀況下是可以被接受的。 

 

電壓誤差放大器的補償 

為了使系統穩定，必須對電壓控制迴路進行補償。但

因為電壓迴路的頻寬相對於切換頻率而言太低，所以

對電壓迴路控制的主要需求是用來使輸入失真達到最

小，而不是用來提高系統穩定度。因此迴路的頻寬必

須要夠小，才能減小輸出電容上線電壓頻率的二次諧

波以降低輸入電流的調便量。此外電壓誤差放大器必

須提供足夠的相移量以使調變的相位保持在輸入線電

壓的相位，如此方能達致較高的功率因數。 

 

輸出級電路的基本低頻等效模型是一個電流源驅動的

電容器，功率級電路與電流迴授迴路構成了這個電流

源，而電容器指的是輸出電容。這樣的架構形成了一

個積分器的效果，且它的增益特性對超過轉折頻率以

上的頻率來說，增益向下衰減的比例固定為 20dB。當

電壓迴授迴路以此方式形成閉回路時，即使電壓誤差

放大器的增益值為固定時系統也會穩定。此一方法可

用來讓電壓迴路穩定。然而，這個方式在減少二次諧

波頻段的輸出漣波所造成的失真上效果非常的差。在

放大器的響應中加入一個極點可有效降低漣波電壓的

大小，並將它的相位移動 90 度。所需諧波量的多寡可

用來決定電壓誤差放大器在線電壓頻率的二次諧波頻

段上的增益大小，並用來找出增益為一時的交越頻

率。最後，這些資訊便可用來來出電壓誤差放大器頻

率響應的極點位置。 

設計電壓誤差放大器的補償時，第一步是先決定漣波

電壓在輸出電容上的總量。而二次諧波電壓的峰值將

可由這個式子計算而得： 

 
這裡的 Vopk 是輸出漣波電壓的峰值（峰對峰值將會是

這個值的值的兩倍）；fr 是漣波電壓的頻率，也是輸入

線電壓頻率的二次諧波頻率；Co 是出輸出電容的電容

值；而 Vo 是直流輸出電壓。所以在這個範例轉換器中

其漣波電壓峰值為 1.84 伏特。 

 

接下來的步驟便是計算漣波所造成的輸入失真總量，

此一失真量主要與轉換器的規格有關。由於本範例轉 
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換器指定的 THD 是 3%，因此此一成分將佔 0.75%的

THD，這也意味著電壓誤差放大器的輸出漣波電壓將會

被限制在 1.5 %。由於電壓誤差放大器的有效輸出範圍

(ΔVvea)是由 1.0 伏特到 5.0 伏特，所以電壓誤差放大器

輸出的漣波電壓峰值將可由 Vver(pk)=%Ripple×ΔVvea

算出。也因此在範例轉換器中，電壓誤差放大器輸出

端將有一個大小為 60 毫伏特的電壓漣波峰值。 

 

在二次諧波頻段的電壓誤差放大器增益 Gva，是上面所

提到的兩個數值的比例。即等於電壓誤差放大器輸出

端所允許的最大漣波電壓值除以輸出電容上的漣波電

壓峰值。在這個範例轉換器，Gva 等於 0.0326。 

在下一步設計過程中，選擇 Rvi 的準則將無法很明確。

因為這個值要足夠小才能讓放大器的偏壓電流不會對

輸出有太大的影響；但它又必須足夠大才能讓損耗變

小。在這個範例轉換器裡，Rvi 選用了 511K 歐姆的電

阻，而它的能量損耗大約為 300 毫瓦特。 

迴授電容 Cvf 決定了漣波頻率的二次諧波增益，且被用

來決定電壓誤差放大器在輸入線電壓頻率的二次諧波

頻段的增益是否適當。它的描述方程式為： 

 
在本範例換器裡 Cvf 電容值為 0.08 微法拉，若取一個

接近的數值 0.047 微法拉，則相位邊界將會有稍許的改

善，失真量則會稍微升高。所以本範例轉換器採用此

一電容值。 

而輸出電壓將由分壓電阻 Rvi 與 Rvd 所決定，但 Rvi

的電阻值已經被決定了，所以依所想要的輸出電壓與

直流 7.5 伏特的參考電壓將可決定 Rvd 的電阻值。在這

個範例裡，10K 歐姆的 Rvd 電阻將可得到直流 390 伏特

的輸出電壓。若利用一個 414K 毆姆的電阻與 Rvd 並聯

則可讓輸出電壓提升到直流 400 伏特，但在這個應用裡

直流 390 伏特是可以接受的。而 Rvd 對主動式功率因

數修正器的交流側將不會有任何作用，它唯一的功能

是設定直流輸出電壓的準位。 

在電壓誤差放大器響應裡的極點頻率可以藉由將迴路

方程式的增益設定為 1 並求解此一方程式而得到。電壓

迴路的增益是由誤差放大器與升壓型轉換器功率級的

增益相乘所產生，而升壓型轉換器的增益則與輸入功

率相關。電路中的乘法器、除法器與平方器這幾個項

目都可以總結到功率級電路的增益，且如之前所述，

這些電路的功用是把電壓誤差放大器的輸出轉換成功

率控制的信號。這使我們能夠輕易把升壓型轉換器功

率級電路的轉移函數用功率的方式表示。其方程式為： 

 
這裡的 Gbst 是升壓型轉換器功率級的增益，其中包含

乘法器、除法器與平方電路的增益；Pin 是平均輸入功

率；Xco 是輸出電容的阻抗；ΔVvea 是電壓誤差放大

器輸出電壓的範圍(在 UC3854 為 4 伏特) ；Vo 為直流

輸出電壓。 

在極點頻率之上的誤差放大器頻率響應增益是為： 

 
這裡的 Gva 是電壓誤差放大器的增益；Xcf 是迴授電容

的阻抗而 Rvi 是迴授的輸入電阻。 

整個電壓迴路的增益是 Gbst 與 Gba 的乘積，並可以下

列方程式得到： 

 
要注意的是、這個方程式中的 Xco 與 Xxf 等兩個項都

與頻率有關。而這個方程式有一個二階的斜率( 每十倍

頻衰減為-40 dB ) ，所以它一定是一個與頻率平方相關

的方程式。把 Gv 設成 1 並求解上述方程式可求得單位

增益( unity gain )下的頻率，然後再將式子重新整理便可

求解 fvi。在運算過程中，Xco 可用 1/(2πfco)取代，而

Xcf 用 1/(2πfCvf)取代。 

最後方程式會變成： 

 
對本範例轉換器而言，fvi=19.14Hz。此時 Rvf 的數值便

可藉由將其設定等於 fvi 頻率下的 Cvf 阻抗值而得到。

其方程式為：Rvf=1/( 2πfviCvf )。在這個範例轉換器

裡，算出來的阻抗值為 177K 歐姆，所以本處將選用

174K 歐姆的電阻。 

 

前饋電壓分壓電路的濾波電容 

輸入乘法器的前饋電壓二次諧波漣波電壓佔乘法器輸

出結果的百分比與交流側三次諧波漣波電流的百分比

是相同的。在前饋電壓分壓電路的電容( Cff1 與 Cff2 )

會衰減來自整流輸入電壓的漣波電壓，這個二次諧波

的漣波是交流輸入線電壓的 66.2%。因此所需要減少的

總量，或者稱之為濾波器的增益，是分壓到這個失真

源的三次諧波失真量除以 66.2%，此一數值即為分壓電

路的輸入。在這個範例電路裡，這個輸入量將會造成

總諧波失真量的 1.5%，所以需要減少的總量為 Gff = 1.5 

/ 66.2 = 0.0227。 
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這個所介紹的分壓電路建議採用具有二次濾波效果的

電路，其理由是因為此類的電路可提供線電壓均方根

值變化量較快速的響應，其典型值為六倍快。它的兩

個極點必須被置放在相同的頻率上以提供最大頻寬。

而這個濾波器的總增益，是兩級濾波器增益的乘積，

所以每一級濾波器的增益是總增益的平方根值。因為

阻抗不一樣的關係，所以這兩級濾波器不大會相互影

響，也因此它們可以分開處理。在這個範例轉換器裡，

每一級濾波器在二次諧波頻段的增益為 0.0227 與

0.15。同樣的關係也可用來決定截止頻率，此一頻率主

要用來決定電容值。由於這些濾波器的極點只是簡單

的的實數極點，所以截止頻率會等於每級增益乘以漣

波頻率，或為 

fc Gff fr= ×  

在這個範例轉換器中有一個增益為 0.0227 的濾波器與

一個增益為 0.15 的前級，而漣波頻率為 120Hz，所以截

止頻率為 

fc=0.15×120=18Hz 

截止頻率是用來計算濾波電容的電容值，也就是說，

在本應用場合下電容的阻抗在截止頻率時必須與負載

電阻的阻抗相同。下列的方程式可用來計算這兩個電

容值： 

 
在這個範例轉換器裡，Rff2 為 91K 歐姆且 Rff3 為 20K

歐姆，所以 

 
所以選擇 Cff=0.47 微法拉。 

 

這就完成了主動式功率因數修正器主要電路的設計。 

 

設計步驟的總結 

這一小節包含著一個針對主動式功率因數修正器的簡

要且循序漸進的設計步驟總結，此處所採用的範例轉

換器與前述提到的轉換器相同。 

 

1. 規格：定義主動式功率因數修正器動作的需求。 

例子： 

輸出功率(最大)：250 瓦特 

輸入電壓範圍：交流 80-270 伏特 

線電壓頻率範圍：47-65Hz 

輸出電壓：直流 400 伏特 

 

2.選擇切換頻率： 

例子：100KHz 

 

3.電感的選擇 

A.最大的線電流峰值。輸入功率=輸出功率(最大) 

2
(min)pk
PinI

Vin
×

=  

例子：Ipk=1.41×250/80=4.42 安培 

 

B.漣波電流： 

ΔI=0.2×Ipk 

例子： 

ΔI=0.2×4.42=0.9 安培峰對峰值 

定義在 Ipk 時的責任週期，Vin(peak)是輸入電壓為最低

值時整流電壓的峰值 

( )o in

o

V V peakD
V

−
=  

例子： 

D=(400-113)/400=0.71 

D.計算電感；fs 是開關切換頻率。 

Vin DL
fs I

×
=

×∆
 

例子： 

L=(113×7.1)/(100,000×0.9)=0.89 毫亨利 

四捨五入取 1.0 毫亨利 

 

4.選擇輸出電容。若需考慮維持時間，請使用下述方程

式。Co 的典型值為每瓦特 1 微法拉到 2 微法拉。如果

不需要考慮維持時間時，則使用二次諧波漣波電壓與

電容總損耗功率來決定電容的最小值。Δt 是以秒為單

位的維持時間，而 V1 是輸出電容的最小電壓。 
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2 2
1

2

o

Pout tCo
V V
× ×∆

=
−

 

例子： 

Co=(2×250×34msec)/(400-350)=450uF 

 

5.選擇電流檢測電阻（若是使用比流器時則必須額外考

慮圈數比）時必須決定輸出相對於電路的共地點是為

正電壓或負電壓。讓電阻兩端的峰值電壓維持在低準

位，Vrs 的典型值為 1.0 伏特。 

A.找出 tlpk(max)=Ipk+ΔI/2 

例子： 

Ipk(max)=4.42+0.45=5.0amps peak 

B.計算檢測電阻的電阻值 

(max)
VrsRs

Ipk
=  

例子： 

Rs=1.0/5.0=0.20 ohms。選用 0.25 ohms 

C.計算實際的檢測電壓峰值。 

Vrs(pk)=Ipk(max) ×Rs 

例子： 

Vrs(pk)=5.0×0.25=1.25 伏特 

 

6.設定獨立的電流峰值限制，這裡的 Rpk1 與 Rpk2 是分

壓電路裡的電阻。 

選擇一個過載電流的峰值：Ipk(ovld) 。而 Rpk1 的典型

值為 10K 歐姆。 

Vrs(ovld)=Ipk(ovld)×Rs 

例子： 

Vrs(ovld)=5.6×0.25=1.4 伏特 

1
2

( ) pk
pk

Vrs ovld R
R

Vref
×

=  

例子： 

Rpk2=(1.4×10K)/7.5=1.87K。選用 1.8K 

 

7.乘法電路的設定。這個乘法電路的操作將由下述方程

式可得知，Imo 是乘法電路的輸出電流；km 為 1；Iac

是乘法電路的輸入電流；Vff 是前饋電壓，而 Vvea 是

電壓誤差放大器的輸出。 

2

( 1)Im km Iac Vveao
Vff

× × −
=  

A. 前饋電壓的分壓電路。將輸入電壓 Vin 的均方根電

壓值轉為整流輸入電壓的平均電壓值。在 Vin(min)

時的 Vff 電壓值須為 1.414 伏特；另一分壓節點的

電壓值 Vffc 須為 7.5 伏特。Vin 的平均值可由下述

方程式求得，此處的 Vin(min)是交流輸入端電壓的

均方根值： 

Vin(av)=Vin(min) ×0.9 

以下兩個方程式是用來找出分壓電路串接點上的 Vff

電壓值，一個 1M 歐姆的電阻常被選用來當作分壓電路

的輸入阻抗，而這兩個方程式必須一起解聯立才能得

到這些電阻值。 

Vff=1.14 伏特=
( ) 3

1 2 3
Vin av Rff
Rff Rff Rff

×
+ +

 

Vnode=7.5 伏特=
( ) ( 2 3)

1 2 3
Vin av Rff Rff
Rff Rff Rff

× +
+ +

 

例子： 

Rff1=910K，Rff2=91K，Rff3=20K 

B. 電阻 Rvac 的選擇。找出最大輸入線電壓峰值。 

Vpk(max)= 2 (max)Vin×  

例子： 

Vpk(max)=1.414×270=382Vpk 

乘法電路最大輸入電流在分壓後為 600 微安培。 

(max)
600 6
VpkRvac

E
=

−
 

例子： 

Rvac=0.25Rvac=155K。選用 150K 

C. Rb1 的選擇。Rb1 為偏壓電阻，它可視為與 Rvac

分壓出 Vref 的分壓電阻，此一關係式可用來求解

Rb1。其方程式為： 

Rb1=0.25Rvac 

例子： 

Rb1=0.25Rvac=155K。選用 150K 

D.電阻 Rest 的選擇。電流 Imo 不能比流經 Rest 上的電

流大出兩倍以上，先找出在 Vin(min)時的乘法電路輸入

電流 Iac，然後便可根據前一數值計算出 Rest 的電阻值。 

Iac(min)=
( )Vin pk
Rvac

 

Rest=
3.75

2 (min)Iac×
 

例子： 

Rest=3.75/(2×180uA)=10.3K 毆姆 

選用 10K 歐姆 
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E.電阻 Rmo 的選擇。在輸入電壓為最低值時，電阻 Rmo

兩端的跨壓必須與電阻 Rs 在達到電流峰值限制時兩端

的跨壓相同 

Rmo=
( ) 1.12

2 (min)
Vrs pk

Iac
×

×
 

例子： 

Rmo=(1.25/1.12)/(2×182E-6)=3.84K 歐姆 

選用 3.9K 歐姆 

 

8.震盪頻率。計算 Ct 以得到想要的開關切換頻率。 

1.25
Re

Ct
st fs

=
×

 

例子： 

Ct=1.25/(10K×100K)=1.25n 法拉 

 

9.電流誤差放大器的補償 

A.在開關切換頻段的放大器增益。計算電感電流下降時

在檢測電阻兩端所造成的跨壓，然後再除以開關切換

頻率。若使用比流器則將 Rs 用(Rs/N)取代。其方程式

為： 

ΔVrs=
Vo Rs
L fs
×
×

 

例子： 

Δvrs = (400×0.25)/(0.001×10,000) = 1.0Vpk  

這個電壓必須等於 Vs 的峰對峰電壓大小值，而電壓 Vs

是計時電容上的電壓 5.2 伏特。因此誤差放大器的增益

可表示為： 

Gca=
Vs
Vrs∆

 

例子： 

Gca=5.2/1.0=5.2 

B.迴授電阻。將 Rci 設成與 Rmo 相同 

Rci=Rmo 

Rcz=Gca×Rci 

例子： 

Rcz=5.2×3.9K=20K 歐姆 

 

C.電流迴路交越頻率。 

2
Vout Rs Rczfci
Vs L Rciπ

× ×
=

× ×
 

例子： 

fci=(400×0.25×20K)/(5.2×2π×0.001)=15.7KHz。 

 

D. 電容 Ccp 的選擇。選擇相位邊界為 45 度。將零點設

定在回路交越頻率上。 

 
例子： 

 
選用 620p 法拉 

 

E.電容 Ccp 的選擇。其極點的位置必須高於 fs/2。 

1
2

Ccp
fs Rczπ

=
× ×

 

例子： 

Ccp=1/(2π×100K×20K)=80p 法拉 

選用 62p 法拉 

 

10. 諧波失真預估值。決定最高的 THD 準位，必要時

找出各項 THD 的來源。輸入電壓所造成的諧波頻率為

三次諧波；對輸出電壓漣波而言，每 1%的誤差放大器

輸出二次諧波會造成 1/2%的輸入電流三次諧波以及；

對前饋電壓 Vff 來說，UC3854 的輸入電壓 Vff 的二階

諧波每增加 1%，輸出電流的三次諧波便會增加 1%。 

 

例子： 

假設規格為交流輸入電流漣波的三次諧波必須低於

3%。將 1.5%分配給 Vff 輸入，0.75%分配給輸出漣波電

壓（代表 1.5%分配給 Vvao），其餘的 0.75%則分配給各

非線性的雜項。 

 

 

11. 電壓誤差放大器補償設計 

A. 輸出漣波電壓。輸出漣波電壓可由下式得到，其

中 fr 為二階諧波的漣波頻率： 

 

 
例子： 

 
B. 放大器輸出漣波電壓與增益。 

Vo(pk)為電壓誤差放大器輸出電壓所允許的漣波電壓

最大值。此一關係式可用來決定電壓誤差放大器在二

次諧波頻段的增益值。其方程式為： 
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對 UC3854 而言 Vvao 等於 5-1=4 伏特 

 

例子： 

 
 

C.迴授網路數值。找出設定電壓誤差放大器增益的元件

數值。Rvi 數值的選擇較有彈性。 

 

例子： 

選擇 Rvi=511K 

 
 

例子： 

 
選用 0.047 微法拉 

 

D. 設定直流輸出電壓 

 
例子： 

 
選用 10.0K 歐姆 

 

E. 求得極點頻率。fvi 為電壓迴路的單位增益頻率。 

 
例子： 
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F. 求 Rvf 

 
例子： 

 
選用 174 K 歐姆 

 

12. 前饋電壓分壓電容器。這些電容器決定 Vff 對交

流輸入電流三階諧波失真的貢獻量。先決定需要衰減

的量。整流線電壓的二次諧波含量為 66.2%。THD 的百

分比則是第 10 步驟中所求得的針對此一輸入(Vff)所分

配到的諧波失真比例。 

 
 

例子： 

 
 

使用兩個相等的串接極點並求出極點頻率。fr 為二次諧

波漣波頻率。 

 
例子： 

 
選擇 Cff1 與 Cff2。 

 
例子 

 
選用 0.10 微法拉 

 
選用 0.47 微法拉 
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