
重庆大学

硕士学位论文

单相三电平功率因数校正变换器的数字控制研究

姓名：翟阳

申请学位级别：硕士

专业：电气工程

指导教师：陆治国

20060401



重庆大学硕士学位论文                                                    中文摘要 

I 

 
摘要 

 
随着大量电力电子装置的普及使用，其对电网造成日益严重的谐波污染问题，

各国都对电力电子装置的功率因数制定了严格的标准，因此，对功率因数校正(PFC)

电路的拓扑结构和控制技术的研究，是近年来电力电子技术领域的研究热点。同

时，人们对电力电子装置的电压等级和功率等级的要求不断提高，多电平变换器

作为顺应这一潮流的一种解决方案，正受到越来越多的关注。 

数字信号处理器（DSP）已经广泛应用于电机控制、开关电源等领域。与传统

的模拟控制相比较，数字控制具有许多优势，随着数字控制技术的不断发展，使

得越来越多的控制性能更优越的控制策略得以在 DSP芯片上实现。 

本文主要探讨基于 DSP的三电平 Boost PFC的数字控制技术，论文详细的分

析了三电平 Boost PFC的工作原理和控制策略，采用改进的预测控制算法实现 PFC

的双环控制。 

论文在分析了三电平 Boost PFC主电路的工作原理和控制策略的基础上，与单

电平 Boost PFC的工作特性进行比较，可知三电平 Boost PFC具有低频开关控制高

频电流、磁性器件的体积更小和电路的损耗更低的特点，论文建立了三电平 Boost 

PFC的空间状态方程，分析了稳态工作过程。 

在控制策略方面，采用改进的预测控制算法。论文详细分析了预测控制算法

的原理并且对其进行了必要的改进。改进的预测控制算法消除了输出电压纹波对

控制系统的影响，功率因数得到了进一步提高。这种数字控制算法还实现了输出

电压不随负载变化而波动的控制效果，输出的电压稳定性更好。 

论文对三电平 Boost PFC的外围电路和数字控制芯片进行分析。数字控制芯片

采用 TI公司的 TMS320LS2407，论文对数字控制系统的软起动、采样算法、电压

环和电流环预测控制算法、系统的程序流程等方面进行了必要的研究和探讨。 

在理论分析的基础上，设计了三电平 Boost PFC 主电路，并利用

TMS320LS2407实验板进行软件调试，验证了理论与仿真分析的正确性。 

关键词：三电平，PFC，数字控制，预测控制算法，DSP 
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ABSTRACT 

 

With the broad use of power electronic equipment, electromagnetic pollution 

becomes a more and more serious problem. All the countries make the strict standard 

for the power factor of electronic equipment. Thus the power factor correction (PFC) 

techniques have been a hot point in the field of power electronics in recent years. 

Meanwhile, with the continuous increase of the requirement for voltage level and power 

level of the power electronic equipment, multilevel converters, as an interesting solution 

according with the trend, have drawn tremendous interest.  

Digital signal processors (DSP) have been extensively used in areas of motor 

control and power switch supply control system. Compared to traditional analog control, 

DSP controllers have more advantage. With the rapidly improvement of DSP, more and 

more control schemas can be realize.  

This paper mainly study three-level Boost PFC control by digital method, present a 

modified predictive algorithm for three-level power factor correction.  

Based on analyzing operational principle and control strategy of three-level Boost 

PFC, we can obtain three-level Boost PFC possess more advantages in higher frequency 

smaller, volume of magnetic device and lower loss compared with one-level Boost PFC.  

The paper adopt a novel a modified predictive algorithm in digital control strategy. 

Base on  researching tradition predictive algorithm, the method improve the capability 

of system in a way. It only can achieve higher switch frequency which normal digital 

control scheme can not reach, but also eliminate affection of output voltage ripple to 

control loop system. With this digital control scheme we can realize the higher power 

factor and output voltage cannot be change when load changed. 

Designed the digital signal processors and sideline circuits of three-level Boost 

PFC. Digital signal processors attach TMS320LS2407 of TI Company. The software 

system contained initialization module, PI algorithm module, digital accomplishment of 

voltage loop and current loop module, sampling algorithm module and program flow 

chart of whole system.  

According to the theory analysis, design the whole system of three-level Boost 

PFC controlled by modified predictive algorithm. The application efficiency is proved 

by the experiment results.  

Keywords: Three-level, PFC, Digital control, Predictive algorithm, DSP. 
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1绪论 

众所周知，从 220V 交流电网经整流供给直流是电力电子技术应用极为广泛

的一种基本的变流方案。但是如果大量的应用整流电路，将会产生严重畸变的谐

波电流对电网有危害作用，使得输入的功率因数下降。随着 IEC1000-3-2 等国际

标准的颁布和强制执行，功率因数校正(PFC)技术已成为电力电子领域的一个研究

热点。 

1.1 功率因数和 THD 
1.1.1 功率因数的定义 
功率因数可以用 PF(Power Factor)表示。 

定义：PF＝有功功率/伏安＝P/VI                                  (1.1) 

设 AC-DC变流电路的输入电压 iV  （有效值V ）为正弦，输入电流为非正弦，

其有效值为： ……++++= 22
2

2
1 ...... nIIII                               (1.2) 

式中， 1I , 2I ,⋯⋯ nI 分别为电流基波分量、二次谐波、⋯⋯ n次谐波电流的有

效值。 

设基波电流 1i 落后 iV ，相位差为α 。则有功功率和功率因数可表示为：

αcos1VIP =  

IIVIVIPF /cos/cos 11 αα ==                         (1.3) 

式中 ……++++= 22
2

2
111 ......// nIIIIII                             (1.4) 

式(1.4)表示基波电流相对值（以非正弦电流有效值 I 为基值），称为畸变因数，

αcos 称为位移因数，即功率因数为畸变因数和位移因数的乘积。一般情况下，因

为输入电压为标准正弦，如果能够控制输入电流同样为正弦并且和输入电压同相，

如图 1.1所示，那么我们可以认为功率因数 1≈PF 。 

 

图 1.1功率因数为 1时，电压与电流的关系 

Fig 1.1 Relation of input voltage and current when power factor is 1 
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1.1.2 输入功率因数与谐波的关系[1] 

总谐波畸变的定义（THD） 
2

1
22

2
2

11 )......( IIIIIITHD nh ……++++==                         (1.5) 

hI 为所有谐波分量的总有效值。 

由式（1.5）、（1.4）可得畸变因数： 2
1 11 THDII +=  

当 0=α 时       2
1 11 THDIIPF +==                        （1.6） 

由式（1.6）可以看出功率因数与 THD值有着密切的关系,能够通过计算 THD

值来反应功率因数的高低。 

 

1.2功率因数校正技术 
1.2.1功率因数校正的目的 
功率因数校正的目的是要保持输出电压的稳定，又要令输入电流与输入电压

保持相同相位。功率因数校正就是通过控制输入电流对输入电压的响应来完成这

个任务。电压和电流的比值为常数时，输入呈现电阻性，功率因数为 1.0 。如果

该比值不是常数，它意味着输入包含有相移或谐波失真，或两者皆有。 

1.2.2 拓扑结构的选择 
Buck、Boost 和 Buck-Boost 是三种基本的功率变换器结构。Boost 电路因其

输入电流连续，拓扑结构简单，效率高等特点，常被作为单相 PFC 电路拓扑的

首选，但因 Boost 电路的升压特性，在 220 V交流输入的情况下，输出电压通常

控制在 400 V左右。在升压比例不变的情况下，若输入电压进一步升高，相应的

输出电压也会随之上升；或者在输入电压不变的情况下，希望有较高的输出电压。

这都意味着 Boost 电路中的功率器件需要承受 400 V以上的电压应力，这样，一

方面增加了器件的开关损耗和通态损耗，另一方面，当电压升高到一定程度时，

给器件的选择带来了困难，这在希望高压，高频运行的单相 PFC 电路中成了一

个很难解决的矛盾。单相三电平 Boost 电路，为解决这一矛盾提供了一个很好的

途径。 

1.2.3 常用的控制方法 
常用的控制 AC-DC 开关变换器实现功率因数校正的方法有三种，即电流峰

值控制，电流滞环控制，平均电流控制[2]。 

比较三种常用的控制方法，当采用峰值控制时，最主要的问题是电感电流的

峰值 pi （它是控制的基准）与高频状态空间平均值之间的误差，在一定条件下相

当大，以至无法满足使 THD 很小的要求。此外电流峰值控制控制方法对噪声相
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当敏感。 

电流滞环控制法引入了电流滞环控制带（Hysteritc band），所检测的输入电压

经分压后，产生两个基准电流 mini 和 maxi
。当电感电流与参考电流比较后达到基准

下限 mini 时，开关导通，电感电流上升；当电感电流与参考电流比较后达到基准上

限 maxi
时，开关关断，电感电流下降。电流滞环宽度决定了电流纹波的大小，可

以是固定值，也可以与瞬时平均电流成正比。电流滞环控制法的主要缺点是负载

大小对开关频率影响很大，由于开关频率变化幅度大，设计输出滤波器时，要按

最低开关频率考虑。因此，不可能得到体积和重量最小的设计。 

平均电流控制方法是 PFC经常用到的控制方法。它是以输入整流电压和输出

电压误差放大信号的乘积为基准电流，与电感电流检测值进行比较以及误差放大。

放大后的平均电流误差与锯齿波斜坡比较后，给开关送出 PWM 驱动信号。与上

面所说的两种控制方法相比较，平均电流控制方法具有 THD 值小，对噪声不敏

感，可以应用于各种拓扑，以及可以工作在 CCM和 DCM两种工作模式下的特点，

因此得到了广泛的应用。例如美国 Unitrode集成电路公司生产的 UC3854就是采

用这种控制方式的功率因数校正控制器。 

1.2.4 功率因数校正技术（PFC）的发展方向 
近年来，PFC技术研究的热点问题集中在以下几个方面[3]： 

（1） 新型拓扑结构的提出。 

（2） 把 DC/DC 变换器中的新技术(如三电平技术、软开关技术)应用于 PFC

电路中。 

（3） 新的控制方法(基于已有控制结构的新控制方法)，以及基于新拓扑的特

殊控制方法的研究。 

（4） 单级 PFC变换器的研究。 

（5） PFC技术的数字控制芯片的开发及基于数字芯片的新的数字控制方法的

研究。 

 

1.3 数字控制系统概述 
1.3.1 数字控制的意义[4] 

传统的功率变换器采用的是模拟控制系统，经过多年的研究，模拟控制技术

已经非常成熟。然而，模拟控制系统的缺点是显而易见的。模拟控制系统需要大

量的分立元件和电路板，其元器件的数量很多，制造成本也较高。大量的模拟元

器件之间的连接相当复杂，从而使系统的故障检测与维修比较困难。模拟元器件

的老化问题和不可补偿的温漂问题，以及易受环境（如电磁噪声，工作环境度等）

干扰等因素都会影响控制系统的长期稳定性。因此，为了保持系统的稳定性，采
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用模拟控制系统的功率变换器对环境有较高要求。 

专用模拟控制集成芯片的使用大大简化了控制系统，能方便的实现一些电路

的控制，但其控制环路中的反馈控制网络仍需外接大量的电阻电容等模拟器件。

这些元器件的误差会直接影响控制环路的性能，而且元器件老化等模拟控制系统

的缺点依然存在。此外，由于模拟控制系统的功耗比较大，大规模集成比较困难。 

专用模拟控制集成芯片的控制仍不够灵活，要实现复杂、先进的控制算法很

困难。对于每一个采用模拟控制的功率变换装置，其控制系统都需要专门的设计。

在不改变硬件的条件下，功率变换器想升级换代是几乎不可能的。每一次产品的

更新换代，都需要重新设计、制造它们的控制系统。而且目前的模拟控制手段已

经大大落后于控制理论的发展。目前大多数的模拟控制回路，仍采用传统的 PID

调节，而很少采用现代控制理论提供的新方案和新算法。对于模拟控制系统来说，

监控性能也非常的差，只能通过模拟的测量以及光、声信号来显示、报警。因此，

随着电力电子技术及其控制技术的不断发展，模拟控制的局限性己经越来越明显。 

为了改善功率变换器的控制性能，设计者们在八十年代开始使用微处理器对

功率变换器进行控制。通过 A/D转换器将微处理器与系统相连，在微处理器中实

现数字控制算法，然后通过 PWM(脉宽调制)发出开关控制信号。一些控制中所用

到的参考值可以存储在微处理器的存储器中，并对功率变换器进行实时监控。微

处理器的使用在很大程度上提高了功率变换器的性能，但由于微处理器的运算速

度的限制，在许多情况下，这种微处理器辅助的功率变换器控制系统仍旧要用到

运算放大器等模拟控制元件。为了实现功率变换器的实时数字控制，高速的 DSP

逐渐开始应用于功率变换器的控制系统中。在基于 DSP 的功率变换器控制中，

DSP将功率变换器的反馈控制信号采样后与软件设定的参考信号比较，然后通过

高速的运算产生出功率变换器的开关 PWM 信号。用软件的手段来实现反馈控制

算法，能很好的解决控制系统由于元器件老化和温漂带来的问题，抗干扰能力也

大大增强。此外，控制系统的升级可以通过改变软件来实现，在不改变硬件的条

件下提高系统的性能。DSP的控制软件还能提供给用户更完整的操作和历史数据，

还能实现故障自诊断、系统自校正等功能。由于 DSP芯片强大的运算能力，使很

多复杂的、先进的控制理论如模糊控制、预测控制等在功率变换器中得以实现和

应用。 

虽然数字控制系统能给功率变换器带来诸多的好处，但在数字控制系统的设

计中，有以下几个问题需要考虑：AD转换的时间与精度，PWM频率及精度，控

制算法计算的延时，字长效应，计算精度，采样频率的选择等。这些因素都会影

响控制系统的性能。功率变换器越来越高的开关频率要求控制芯片也有相应的高

运算速度，而高运算速度的微处理器或 DSP芯片的价格也相应较高。特别的，在
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高频(几百千赫兹到几兆赫兹)功率变换器中，即使是最先进的 DSP芯片也来不及

处理。因此，在功率变换器控制中，数字控制要完全取代拟控制还需一段时间。 

“数字电源”或“数字控制电源”有几种不同的含意。 

最简单的定义是通过数字接口控制开关稳压器，这可能包括通过数字总线控

制输出电压、开关频率或多通道电源的排序，启动、裕度控制、加电和断电排序

等等都可以通过一个或多个数字信号控制。实际上，目前很多电源管理集成电路

都以这种方式工作：通过数字接口控制模拟开关稳压器。 

第二个是给前面定义加上所谓的“数字遥测”。在这种情况下，提供额外的控

制功能以监视开关电源的状态，如温度、输出电流、输入电流、输入电压、输出

电压等，并根据需求或周期性地向主机报告。ID标记、故障状态信息甚至时间标

记事件等其他信息也可以存储在片上非易失性存储器中，并在将来某个时间报告

这些信息，具有大量数字集成电路的高端系统是这类数字电源的目标。 

第三个也是最野心勃勃的数字电源的含义是，用数字电路彻底取代开关稳压

器中的所有模拟电路。据说这样将使开关稳压器更容易设计、配置、稳定、调节

和销售。更进一步的理由是，通过编写几行简单的代码，一个核心数字电源集成

电路就可以配置成升压稳压器、降压稳压器、负输出、SEPIC、反激式或正激式

变换器。 

1.3.2 数字控制 PFC的发展 
数字控制 PFC的方展从国内外研究的现状来看主要集中在两个方面：拓扑结

构，控制算法。 

① 拓扑结构的研究现状 

许多文献对数字控制PFC的研究都是以Boost变换器的主拓扑结构为基础的。

但是 Boost变换器并不是实现 PFC的唯一途径，尤其近年来，针对单级 PFC的研

究使得许多基于 Boost变换器拓扑的改进结构也越来越多。 

三电平拓扑结构主要应用于电压较高的场合，三电平结构有两个开关管共同

承受电压应力，可以解决高电压时电压应力过大的问题，使开关损耗更小，实现

较高的功率密度。 

② 控制算法的研究 

通常的数字控制策略仍然采用一般的电压环和电流环双闭环的控制结构，控

制算法采用经典的 PI控制策略。随着现代电力电子技术的不断发展。更多更新的

更高级的算法不断涌现。例如模糊控制算法；预测控制算法；优化控制算法；滑

模控制算法；自适应控制算法。各种控制算法都有它们的优缺点，多种控制算法

结合使用，相互取长补短，将是 PFC的数字控制算法研究的中心方向。 
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1.4 本文研究内容 
论文集中探讨三电平 Boost PFC的数字控制策略。Boost PFC的主电路采用三

电平结构，数字控制策略采用改进的预测控制算法。 

论文第二章对三电平 Boost PFC主电路进行的详细的分析，包括三电平电路

工作方式的确定；系统损耗分析；通过状态方程对系统进行稳定性分析以及三电

平 Boost PFC 的模拟控制策略。并且得出了三电平 PFC 拓扑结构相比与单电平

PFC结构在较高电压及较高频率场合具有的较大优势。 

论文第三章主要针对改进的预测控制算法进行探讨。首先分析了预测控制算

法的原理及与传统的数字控制算法比较所具有的优势。论文把预测控制算法应用

于三电平 Boost PFC电路，并且对经典的预测控制算法进行了一定的改进，得到

了比较理想控制的效果。 

论文第四章主要针对主电路和外围电路的设计与实现，系统软启动设计，采

样算法和采样电路的选择，数字控制算法的实现，以及整个系统的软件设计。 

论文第五章在理论分析和仿真研究的基础上，设计 Boost PFC主电路，并且

利用 TMS320LF2407实验板进行软件调试，验证理论与仿真分析的正确性。 
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2.三电平 Boost PFC的原理与控制研究 

 
2.1三电平 Boost变换器的工作原理[5] 

 

图 2.1  三电平 Boost变换器拓扑结构 

Fig 2.1 Three-level Boost PFC main circuit 

功率因数校正电路的输入电压为工频 220V，输出电压通常为 400V。三电平

Boost 变换器的拓扑结构如图 2.1 所示，电容 1C = 2C ，
2

0
0201

V
VV == 。这样输入

整流后的正弦电压存在小于
2

0V
和大于

2
0V
两种情况。三电平 Boost PFC电路所谓

的三电平指的是两个开关两端的电压 XYV 为 0
0 ,

2
,0 V
V

三个电平，如图 2.2所示。 

由此，开关状态也分为两种不同的状态： 

状态 1（
2
0v

vin < ）：在状态 1时，当整流过后的输入电压从 0开始正弦增加

到
2
0v
（或从

2
0v
开始成正弦减少到 0）。如图 2.2（a）所示， 0t 时，两个开关 21,TT

同时导通，电感两端电压为 inv ，电感电流上升。 1t 时刻 2T 关断，强迫电感电流从

电容 2C 和二极管 2D 流过。此时电感两端的电压为
2
0vvin − ，电感电流下降。由于
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inv 为整流后的正弦半波，当一个电源周期起始时， inv 的电压值很低。这样就要

求电感电流能够快速上升，同时电感电流下降速度不要太快，所以对于三电平结

构来说，采用只关断一个开关的方法来减缓电感电流的下降速度。如图 2.2（a）， 

2t 时刻两个开关又再次同时导通， 3t 时 1T 关闭 2T 导通，如此循环。由此可见，状

态 1时，一直保持有一个开关处在开通阶段，可以认为电感电流处在持续增加的

阶段。 

状态 2（
2
0v

vin > ）：此时输入电压升高。如图 2.2(b)所示， 0t 时只有开关 1T 导

通，电感两端电压为
2
0vvin − ，电感电流上升，。 1t 时开关 21,TT 同时关断，电感两

端电压为 0vvin − ，电感电流减少。在状态 2时，每个周期内当电感电流上升时仅

有一个开关保持开通状态，电感电流下降时，两个开关同时关断。  

 (a)  (b) 

图 2.2 三电平 Boost电路开关工作波形 

Fig 2.2 Operation waveforms of a three-level Boost converter 

2.2三电平 Boost PFC的工作特性研究 
由于三电平变换器有两个开关共同作用的结果，可以应用较低耐压等级的开

关来应用于高功率的场合。输出电压可以达到 400V 甚至更高，功率水平也可以

达到千瓦级。 

如图 2.3所示，单相三电平 PFC变换器的输入电压经过整流后得到的正弦电

压峰值需要介于
2
0v
和 0v 之间，只有这样才能达到上述的工作状态。 
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图 2.3 输入输出电压关系 

Fig2.3 Input voltage of three-level boost PFC converter 

2.2.1电感电流纹波分析[6] 

单相单电平的 Boost的电感电流纹波为： 

DD
L
TV

DT
L

V
i so

s
in

L )1( −==∆                    （2.1） 

由式（2.1）可以得出电感电流的纹波最大值出现在 05.0 Vvin = 的时刻，即 

L
TV

DT
L
v

i s
s

in

4
0

max ==∆                        （2.2） 

状态 1时，由于电感充电时电压为 inV ，放电是两端电压为 invV
−

2
0 ，可得： 

TLTL
S

STL

in

l DD
L
TV

TD
L

v
V

i )12(
2

2 0

0

−=
−

=∆                 （2.3） 

式中 TLD 为由三电平电感电流变化所对应的占空比。由式（2.3）可知在三电

平 Boost变换器中，状态 1时的最大电流纹波出现在 025.0 Vvin = 时，即 

L
TV

TD
L
v

i s
sTL

in

16
0

max ==∆                      （2.4） 

同理可知当三电平 Boost 电路工作在状态 2 时，最大电流纹波电流

L
TVi s

16
0

max =∆ 。 

由（2.2）（2.3）和（2.4）可以得出三电平 Boost电路的最大电感电流纹波是

单电平 Boost 最大电感电流纹波的
4
1
。如图 2.4 为仿真得到的单电平与三电平

Boost电感电流纹波的比较。 
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(a)单电平 Boost PFC的电感电流波形 

(a) Inductor current of one-level Boost PFC 

 

（b）三电平 Boost PFC的电感电流波形 

(b)Inductor current of three-level Boost PFC 

图 2.4 单电平与三电平 Boost电感电流波形 

Fig 2.4 One-level and Three-level Boost PFC inductance current  

2.2.2磁性元件的选择与系统损耗的分析[18] 

根据式（2.3）可以得出三电平 Boost  PFC 电路的电感电流的纹波为单电平

Boost PFC电路的电感电流纹波的 1/4。电感电流纹波的大小直接决定了主电路电

感器的设计，包括电感的取值和体积的选择。一般的电感取值的计算公式为[6]： 

I
TVV

I
TV

L offinonin

∆

−
=

∆
=

)( 0                     （2.5） 

式中 I∆ 即是电感电流纹波变化，由上式可知在相同的输入输出的情况下，三

电平 Boost  PFC的电感取值大小为单电平电路的 1/4。 

电感磁芯大小的选择主要是根据电感储能 2

2
1 LIW = 来确定的。在相同的输入

输出的情况下，三电平 Boost PFC的电感取值小，因此电感储存的能量少，那么

三电平电路的电感体积要比单电平电感体积小得多，同时产生的热量也少得多。 

通过图 2.2（a）和（b）的波形分析我们可以得出三电平 PFC 是通过两个开

关交替工作来实现对电感电流的控制，它的开关频率为电流纹波频率的 1/2，也

就是说如果三电平 PFC 电路开关频率为 50kHz 时，实际上电流纹波频率为

100kHz，如果采用单电平电路的话开关频率应为 100kHz才能达到三电平 PFC开

关频率为 50kHz时的效果。这种用低频来控制高频的特性不但可以使电感的体积

进一步的减小，而且开关的损耗也得到了减小。 

三电平 PFC的总体损耗要比同等功率的单电平电路小很多。对于电感来说，

储能少损耗也相应的减少了。开关损耗是与开关频率和开关两端承受的电压成正

比的，三电平电路的开关频率与开关承受的电压都为单电平电路的一半，而且在

功率比较大时，由于三电平采用两个开关管承受电压应力，所以电路仍然可以采

用MOSFET作为电路开关，这就进一步减小了开关损耗。同时二极管承受的反向

电压也是仅仅是输出电压的一半，损耗也得到了减小。 
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2.3模拟控制策略 
三电平 PFC电路具有两个开关，三个电平的特性，所以控制方法比较复杂。

下面分为四个阶段分析三电平 Boost PFC的模拟控制[7]。 

 
(a) 

 
(b) 

 
(c) 
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(d) 

图2.5 三电平Boost PFC 的分段工作原理 

Fig 2.5 Operational principle of Three-level Boost PFC  
阶段1： 

如图2.5（a）所示，此时两个开关同时导通， 0=xyV 。状态方程为 

dt
diLv L

in 1=                            （2.6.1a） 

0020101
1 =

+
+

R
vv

dt
dv

C                       （2.6.1b） 

0020102
2 =

+
+

R
vv

dt
dv

C                       （2.6.1c） 

阶段2： 

此时开关 1T 开通， 2T 断开。如图2.5(b)所示，
2
0V

Vxy = ，状态方程为： 

021 v
dt
diLv L

in +=                        （2.6.2a） 

0020101
1 =

+
+

R
vv

dt
dv

C                     （2.6.2b） 

LiR
vv

dt
dv

C =
+

+ 020102
2                     （2.6.2c） 

阶段3： 

此时开关 2T 开通， 1T 断开。如图2.5(c)所示，
2
0V

Vxy = ，状态方程为： 
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   021 v
dt
diLv L

in +=                       （2.6.3a） 

LiR
vv

dt
dv

C =
+

+ 020101
1                     （2.6.3b） 

0020102
2 =

+
+

R
vv

dt
dv

C                     （2.6.3c） 

阶段4： 

此时两个开关同时断开，如图2.5（d）所示。此时 0VVxy = ，状态方程为： 

01021 vv
dt
diLv L

in ++=                     （2.6.4a） 

LiR
vv

dt
dv

C =
+

+ 020101
1                    （2.6.4b） 

LiR
vv

dt
dv

C =
+

+ 020102
2                    （2.6.4c） 

把上述四个阶段合并起来： 

1
02

1

2
01

1

1 )1()1(
L
v

v
L

Tv
L

T
dt
di inL +

−
+

−
=               （2.6.5a） 

1

0201

1

101 )1(
RC

vv
i

C
T

dt
dv

L
+

−
−

=                  （2.6.5b） 

    
2

0201

2

202 )1(
RC

vv
i

C
T

dt
dv

L
+

−
−

=                  （2.6.5c） 

    022011 )1()1( vTvTvxy −+−=                  （2.6.5d） 

上式中，当开关 1T 导通时， 11 =T ，否则 01 =T ； 2T 导通时， 12 =T ，关断时 02 =T 。

总的状态方程如下[8]： 

in

L

in

LL

vB
v
v
i

Av
L

v
v
i

RCRCC
T

RCRCC
T

L
T

L
T

v
v
i

dt
d

+















=
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−−
−

−−
−

−−
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02

01

1

02

01

221

1

111

1

1

2

1

1

02

01

0
0

1

 1     1    
1
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 1    1            0

      （2.6） 
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==

02

010 ]110[
v
v
i

vy
L

                       （2.7） 

由式（2.6）可得： 

0)det( 01
2

2
3 =+++=− asasasAsI               （2.8） 

这里 

12
2

11
RCRC

a +=                           （2.9） 

( ) ( )
11

2
1

21

2
2

1
11

CL
T

CL
Ta −

+
−

=                      （2.10） 

211

2
21

0
)(

CCRL
TTa −

=                           （2.11） 

根据Routh－Hurwitz稳定判据： 

00 >a ， 01 >a ， 02 >a 且 021 >⋅ aa              （2.12） 

因为 1L ， 1C ， 2C ，R为给定值，而 2
21 )( TT − ， 2

1)1( T− ， 2
2 )1( T− 为逻辑变量

都为正，所以式（2.12）成立，系统一直是稳定的。 

根据上述的分析与推导，状态1时，电感电流需要快速增加（减少），这样要

采用阶段1（4）对电感电流充（放）电，采用阶段2或3对使电感电流放（充）电。

状态2时，电感电流的充放电趋于平衡，充电可用阶段2（3），放电可用3（2）。

为了得到比较简单的控制方式，采用电流滞环控制[9]。电感电流的误差可以用下式

表达： 

LLrefL iii −=∆  

设定滞环带宽为 minmax iih −= ，当 miniiL >∆ 时开关导通，电感电流上升，当

maxiiL >∆ 时开关关断，电感电流下降。同时要保持两个电容的电压平衡，因此需

要引入逻辑控制环节。同时要对电路所处状态进行区分，状态变化也要引入控制

环节。因此采用下面三个逻辑信号来区分工作状态和所处的工作阶段： 
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表2.1 三电平PFC工作状态与阶段的区分 

Tab 2.1 Operation mode of Three-level Boost PFC 

 

00 =q  maxiiL >∆  

10 =q  miniiL >∆  

01 =q  

2
0v

vin <  

11 =q  

2
0v

vin >  

02 =q  0201 vv <  

12 =q  0201 vv >  

 

这里， 0q 为滞环控制输出脉冲， 1q 用来判断工作状态， 2q 用来控制电容电压

平衡。三个逻辑变量共同作用决定PFC 电路工作状态和阶段。例如如果

（ 210 qqq ）＝（ 100 ），这种组合（ 00 =q ）表示电感电流处于下降阶段，

既是开关关断，（ 01 =q ）表示要求电感电流快速增加，（ 12 =q ）说明 0201 vv > ，

需要导通 1T 对 2C 充电，说明变换器工作在状态1、阶段2。把所有的组合排列如表

2.2所示： 

表2.2 开关变量的逻辑关系 

Tab2.2 Logic relation of switch variable 

 

0q  1q  2q  1T  2T  

0 
1 
0 
1 
0 
1 
0 
1 

0 
0 
1 
1 
0 
0 
1 
1 

0 
0 
0 
0 
1 
1 
1 
1 

0 
1 
1 
1 
0 
0 
0 
1 

1 
1 
0 
1 
0 
1 
0 
0 

 

由表2.2可得逻辑表达的关系式如下： 
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0102121 qqqqqqT ⋅+⋅+⋅=  

0102122 qqqqqqT ⋅+⋅+⋅=  

系统的控制框图如图2.6所示： 

 
图 2.6 三电平 Boost  PFC的控制图 

Fig 2.6 Control system of Three-level Boost PFC 
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3 三电平 Boost PFC数字控制研究 

 
 Boost PFC的数字控制算法很多，主要包括传统的 PI控制算法；电流环占空

比前馈控制算法；模糊控制算法；预测控制算法；优化控制算法；滑模控制算法；

自适应控制算法等。无论采用什么控制算法，功率因数校正的目的是即要令输入

电流与输入电压保持同相位，又要保持输出电压的稳定，这就决定了 PFC 需要采

用电压外环，电流内环的校正方法来分别校正输出电压和输入电流。本章将集中

探讨采用改进的预测控制算法控制的三电平 Boost功率因数校正变换器。 

 
3.1 预测控制算法 
3.1.1 预测控制算法的原理[10][11] 

传统的预测控制算法主要应用在单电平 Boost 的主电路拓扑方面。单电平

Boost主电路如图 3.1所示： 

 

图 3.1 Boost变换器主电路 

Fig 3.1 Boost converter topology 

预测控制算法的推导要基于下面的假设： 

（1） Boost变换器工作在连续状态下。 

（2） 开关频率远远大于输入线电压的频率，这样可以认为输入电压 inV 在每

一个周期内为常数。 

基于这些假设，Boost变换器拓扑的等效电路如图 3.2 （1）（2）所示: 
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（1）开关导通时                     （2）开关关断时 

(1) When switch is on                   (2) When switch is off 

图 3.2  Boost变换器主电路的等效电路 

Fig 3.2 Equivalent circuit of Boost topology 

当开关 S导通时： 

inV
dt
diL =  ， Skkk Tdttt +≤≤                 （3.1） 

当开关 S关断时： 

0VV
dt
diL in −=  ， 1+≤≤+ kSkk ttTdt              （3.2） 

由式（3.1）（3.2）可得 1+k 时刻的电感电流和 k时刻电感电流的关系： 

   
L

TkdV
L

TkV
kiki SSin

LL
⋅−

−
⋅

+=+
))(1()(

)()1( 0         （3.3） 

这里 kd 和 ST 是占空比和开关周期， )1(),( +kiki LL 分别是 k时刻和 k＋1时刻的电感

电流。为了实现 PFC控制效果，电感电流 Li 要跟随参考信号 refi 的变化而变化，而

输出电压 0V 要跟随参考信号 refV ，由此可得： 

refVV =0                              （3.4） 

)1()1( +=+ kiki refL                         （3.5） 

)()( kiki refL =                           （3.6） 

把式（3.4）（3.5）（3.6）带入式（3.3）可以得到： 

ref

S
refref

ref

inref

V
T
Lkiki

V
kVV

kd
⋅−+

+
−

=
)]()1([

)(
)(              （3.7） 

式（3.7）中， )(kVin 可以通过对输入电压采样得到， )(kiref 由两部分组成：PI调节
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器的输出 )(kVr 和 tm ωsin （m为比例系数）。式（3.7）即是预测控制算法的控制方

程，由此方程得到预测控制系统的控制回路如图 3.3 所示： 

 

图 3.3. 预测控制结构 

Fig 3.3 Digital predictive control for Boost PFC regulator 

3.1.2预测控制与传统的数字控制方法的比较 
由于对高频信号的 AD 转换需要时间延迟，再加上占空比计算的时间，使得

传统的数字控制 PFC的开关频率受到一定的限制。传统的数字控制 PFC一般采用

平均电流控制方式[29]，如图 3.4所示。采用这种控制方法，需要 DSP在每个周期 ST

中计算占空比 d，通过占空比计算开关 S的导通与关断来实现功率因数校正的效

果。所有的控制过程包括：（a）电压和电流采样；（b）电压误差计算；（c）电压环

PI放大计算；（d）参考电流计算；（e）电流误差计算；（f）电流环 PI放大计算；

（g）占空比计算。所有的这些计算过程都要在一个周期内完成。尤其是电感电流

的变化频率与开关频率相同，一直处在高频变化状态。因此在每个周期中至少要

对电感电流进行一次采样。这样 DSP的采样和计算的速度大大限制了开关频率的

提高[28]。 
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图 3.4 平均电流控制方式实现的功率因数校正 

Fig 3.4 Average current control of the Boost PFC 

基于上面提出的问题，很多文献也探讨了很多解决的途径。文献[12]提出为了

压缩计算和采样时间提高开关频率，采用每几秒或者几十秒内刷新一次开关频率。

但是这种方法提高了电感电流的谐波含量，功率因数不理想。文献[13]还提出了采

用 DSP和模拟控制芯片 UC3854联合起来协同控制，DSP芯片控制低频电压环和

电压的前馈环节，UC3854 控制高频电流环。虽然这种控制方法可以很好的实现

PFC的效果，而且也能提高开关频率，但是 DSP价格较高，这种控制方法性价比

不高。由于高频电流采样直接影响了数字 PFC的开关频率，文献[14][15]还提出了

几种高效的采样算法，例如 SSOP算法，以及改进的 SSOP算法和交替边缘采样。

但是这些采样算法同样在每个周期中对电感电流最少要进行一次采样，它们只是

提高了采样时间点的计算速度。但是仍然要使用上一个周期计算出的占空比触发

PWM，无法实现实时控制。 

综上所述，现有的一些数字控制 PFC 受到了一些限制，首先，采样速度和复

杂的过程计算限制了开关的高频化。其次，若要实现高频采样和控制，需要更高

频率的 DSP芯片，这样也就提高了设计成本。 

预测控制可以较好的解决上述问题。首先，预测控制算法不需要对高频电感

电流采样，如果可以认为输入工频电压为比较理想的正弦波，没有过大的谐波分

量和持续的工频电压幅值变化。那么预测控制只需要对输入电压和输出电压进行

低频采样。其次，预测算法可以预先计算出一个电源周期中的占空比，实现开关

的高频化。第三，由于不需要进行高频采样，这样可以选用低价位的 DSP来实现
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控制算法[30]。 

 

3.2 三电平 Boost PFC预测控制算法的实现 
三电平 Boost PFC的拓扑结构比较复杂，工作方式分为两个状态，四个阶段。

控制方程的计算分别在两个状态下讨论： 

开关工作在状态 1 时，电感电流上升，两个开关同时打开，电感两端的电压

为 inV ，电感下降时两个开关一个导通，一个关断，此时电感两端的电压为

02
1VVin − 。 

因此当两个开关同时打开时： 

             inV
dt
diL =      ， Skkk Tdttt +≤≤                （3.8） 

有一个开关关断时： 

02
1VV

dt
diL in −=  ， 1+≤≤+ kSkk ttTdt               （3.9） 

由式（3.8）（3.9）得： 

L
TkdV

L
TkV

kiki SSin
LL 2

))(1()(
)()1( 10 ⋅−

−
⋅

+=+         （3.10） 

得到的控制方程为 

ref

S
refref

ref

inref

V
T
Lkiki

V
kVV

kd

2)]()1([
)(2

)(1

⋅−+
+

−
=          （3.11） 

在状态 2时：电感电流上升，仅有一个开关打开，电感两端的电压为 02
1VVin − ，

电感电流下降时两个开关同时关断，此时电感两端的电压为 0VVin − 。 

因此当仅有一个开关打开时： 

02
1VV

dt
diL in −=    ， Skkk Tdttt +≤≤            （3.12） 

两个开关同时关断时： 

0VV
dt
diL in −=    ， 1+≤≤+ kSkk ttTdt            （3.13） 

由式（3.12）（3.13）得： 
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L

TkdV

L
TkV

kiki
S

Sin
LL

⋅−
−

⋅
+=+

))(
2
11()(

)()1(
20

                   （3.14） 

得到的控制方程为 

( )
ref

S
refref

ref

inref

V
T
Lkiki

V
kVV

kd

2)]()1([
)(2

)(2

⋅−+
+

−
=                     （3.15） 

（3.11）和（3.15）为三电平 Boost PFC的预测控制方程， )(1 kd 为电路处在状

态 1时的控制方程得到的 k时刻的占空比， )(2 kd 为电路处在状态 2时的控制方程

得到的占空比。 )(1 kd ， )(2 kd 代表在每一个开关周期内高电平持续的时间与开关

周期的比值。同时 )(1 kd ， )(2 kd 为两个在 0和 1之间变化的逻辑变量。三电平 Boost 

PFC 的控制还需要对占空比信号进行逻辑组合，设当的 )(1 kd 为高电平时，

1)(1 =kq ，当 )(1 kd 为低电平时， 0)(1 =kq 。同理 )(2 kd 对应的逻辑变量为 )(2 kq 。

根据上一章的分析三电平控制环还需要引入电容平衡的逻辑判断变量 )(3 kq 。

)(1 kq 、 )(2 kq 、 )(3 kq 可以决定电路处在什么工作状态和工作阶段，如表 3.1所示： 

表 3.1 预测控制三电平 PFC工作状态与阶段的区分 

Tab 3.1 Operation mode segment of predictive control Three-level Boost PFC 
 

0)(1 =kq  
2
0v

vin < ，电感电流下降

1)(1 =kq  
2
0v

vin < ，电感电流上升

0)(2 =kq  
2
0v

vin > ，电感电流下降

1)(2 =kq  
2
0v

vin > ，电感电流上升

0)(3 =kq  0201 vv <  

1)(3 =kq  0201 vv >  

当工作在状态 1时， )(1 kT 与 )(2 kT 与 )(1 kq 、 )(3 kq 的关系如表 3.2： 

表 3.2 开关变量 )(1 kT 、 )(2 kT 与 )(1 kq 、 )(3 kq 的逻辑关系 

Tab 3.2 Logic relation of switch variable )(1 kT , )(2 kT and )(1 kq , )(3 kq  



重庆大学硕士学位论文                               3 三电平Boost PFC数字控制研究 

23 

)(1 kq )(3 kq )(1 kT )(2 kT

0 0 0 1 
0 1 1 0 
1 0 1 1 
1 1 1 1 

 
此时的逻辑表达式为： 

 )()()( 311 kqkqkT +=                     （3.16） 

)()()( 312 kqkqkT +=                     （3.17） 

当工作在状态2时， )(1 kT 与 )(2 kT 与 )(2 kq 、 )(3 kq 的关系如表3.3： 

表3.3 开关变量 )(1 kT 与 )(2 kT 与 )(2 kq 、 )(3 kq 的逻辑关系 

Tab 3.3  Logic relation of switch variable )(1 kT , )(2 kT and )(2 kq , )(3 kq  

 

)(2 kq )(3 kq )(1 kT )(2 kT

0 0 0 0 
0 1 0 0 
1 0 0 1 
1 1 1 0 

 
此时的逻辑表达式为： 

)()()( 321 kqkqkT ⋅=                     （3.18） 

)()()( 322 kqkqkT ⋅=                     （3.19） 

由上面的控制方程得到的整体控制框图如图 3.5所示： 
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图 3.5  三电平 Boost PFC预测控制框图 

Fig 3.5 Digital predictive control for Three-level Boost PFC regulator 

3.3 三电平 Boost PFC预测控制算法的改进 
从单电平的 Boost PFC的预测控制方程（3.7）和三电平的预测控制方程（3.11）

（3.15）可以看出，他们都是由两部分组成。第一部分由输入电压和参考电压构成。

第二部分由参考电流构成。控制方程（3.7）的第一部分为
ref

inref

V
kVV )(−
，此式可以

看成是当输出为 refVV =0 ,输入为 )(kVin 时系统要求的占空比。同样控制方程（3.11）

的第一部分可以看成时当输出为 refVV
2
1

2
1

0 = ，输入为 )(kVin 时系统要求的占空比。

但是输出电压由于主电路的结构不可避免的要产生纹波，由文献[16]知单电平

Boost PFC的输出电压： t
C

I
VV ref ω

ω
2sin

2
0

0 −= ，式中 0I 为输出电流。输出电压的
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纹波： t
C

I
ur ω

ω
2sin

2 0

0−= 。图 3.6为输出电压纹波的波形： 

 
图 3.6 单电平 Boost PFC输出电压波形 

Fig 3.6 Output voltage of One-level Boost PFC 

如图 3.6可知输出电压 0V 是在 400V成小幅振荡。控制方程（3.7）的第二部分

ref

S
refref

V
T
Lkiki ⋅−+ )]()1([
是用来控制输出电压的纹波。而且因为 refi 与电压环联系紧

密，所以包含了对输出电压的控制信息[33]。 

由于控制方程（3.7）（3.11）（3.15）的形式相同，可进行统一分析。控制方程

（3.11）中， refV 、L、 ST 都是恒定的，变化量为 )(kVin 和 )(kiref 。因此 )(kiref 和 )(kVin

成为系统稳定与快速反应的关键因素。 

3.3.1对参考电流的 )(kiref 改进 

由控制框图 3.5 可知， )(kVr 为电压环输出信号， )(kiref 为电感电流的参考信

号。由自动控制原理知，电感电流 Li 要跟随参考信号 )(kiref 的变化而变化。电流参

考值 tmkVki rref ωsin)()( ⋅= （式中m为比例系数）。 )(kVr 用来确定 )(kiref 的幅值，

tm ωsin 是用来确定 )(kiref 的相位。因为 tm ωsin 由 DSP 内部的正弦向量表查表产

生，由此可知 )(kVr 的波动直接影响 )(kiref 的变化[32]，下面从两个方面分析采用数

字控制的方法灵活的控制 )(kVr 来优化预测控制系统。 

（a）输出电压纹波对 PFC系统的影响[17] 
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无论是单电平还是三电平 Boost PFC 电路的电压纹波是由主电路的参数决定

的与控制回路无关，传统的 PID 控制必然引入电压纹波使得电流的参考信号受到

影响[22]。 )(kVr 为电压环反馈输出信号，波形如图 3.7： 

 

图 3.7三电平 Boost PFC电压环输出信号 

Fig 3.7 Output voltage loop of Three-level Boost PFC 

可以看到 )(kVr 在系统稳定后大致在某个电压范围成正弦波震荡。这样模拟控

制得出的电流参考信号 )(kiref 并不是完全的正弦信号，而是超前于标准正弦信号，

如图 3.8所示。 

 

 

图 3.8 电流参考信号 )(kiref 与标准正弦信号的比较 

Fig 3.8 Compare current reference )(kiref  with standard sine signal 

当电流参考信号不为完全的正弦信号时，经过校正后的电感电流波形当然也不

能达到正弦。为了使 )(kiref 为标准正弦，必须消除输出电压纹波的影响，三电平

Boost PFC的纹波电压可用下式表达： 

t
CC

I
ur ω

ω
2sin

)(2 21

0

+
−=                   （3.20） 

由式（3.20）可知纹波电压的频率为 100Hz。如果在 PI环节的输入端引入一个

定时采样算法，把采样频率设为 100Hz，在每个纹波中点进行采样，这样得到的

)(kVr 为一条直线。由 tmVi rref ωsin⋅= 可知，当 )(kVr 为一恒定的值时，可以完全
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避免电流参考信号 )(kiref 的非正弦畸变。 

（b）负载变化对 )(kVr 的影响分析 
应用传统的数字控制方法，负载的变化对输出电压的影响比较大。图 3.9所示

为负载减半时，输出电压的变化波形[19]： 

 

图 3.9  采用传统的数字控制算法，当负载减半时输出电压的变化情况 

Fig 3.9 With tradition control algorithm, affection of output voltage when load changed  

输出电压波动的产生主要是由输出滤波电容和电感引起，当负载变化时，输出

电流会发生突变，输出功率也要发生突变，但是由于滤波电容的存在使得输出电

压无法突变，而电感又使输入电流不能突变。这样造成输出功率和输入功率不平

衡，从而系统要产生一段时间的振荡[26]。 

输出电压的变化必然导致电压环输出 )(kVr 的波动。 )(kVr 是电感电流参考值

)(kiref 的决定因素。如果由于负载突变造成 )(kVr 的一段时间的不稳定，也直接影

响了预测控制系统的稳定。 

根据功率平衡原理，电感电流与输出电流存在着直接的关系。当负载电流突变

的时候，可以采用数字的方法瞬时的改变 )(kVr 的值来使得 )(kiref 发生突变，系统

可以在瞬间完成输入功率和输出功率的平衡，而不需要再经过一小段时间的调整

直接达到稳定状态，同时也可以保证输出电压不会受到负载变化的任何影响[20]。 

应用如上所说的控制方法，首先要计算 rV 的值。 tIII LrmsrefL ωsin2== 。根

据功率平衡原理，电感电流的有效值：                                                

INrms
Lrms VR

V
I

⋅
=

2
0                         （3.21） 

tmVI rref ωsin⋅⋅=                       （3.22） 

由 tIII LrmsrefL ωsin2== 和式（3.21），（3.22） 
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INrms
r VmR

V
V

⋅⋅
=

2
02

                      （3.23） 

R
KVr =                           （3.24） 

式（3.24）中，
INrmsVm
V

K
⋅

=
2

02
 

由式（3.24）可以看出在输入电压不变的前提下R对 rV 具有直接的控制作用。

对于数字控制系统可以通过同时对输出电压和电流进行低频采样来检测负载的变

化情况。当负载变化较大时，可以通过 DSP系统内部产生中断，直接对 )(kVr 赋值

改变 )(kVr 的值来改变参考电流 )(kiref ，使系统快速的达到稳定。图 3.10所示为负

载减半时，通过瞬间改变 rV 的值控制输出电压得到的输出电压的波形。 

 

图 3.10 负载减半时，通过瞬间改变 )(kVr 的值来控制输出电压的波形图 

Fig 3.10   When load reduce by one half,  wave of output voltage with changed value of )(kVr  

instantly 

3.3.2 对 )(kVin 的控制策略的改进 
由控制方程（3.11）和（3.15）知， )(kVin 是方程第一部分的关键变量。如果

认为工频输入电压没有严重的高次谐波分量和频繁的幅值改变，那么可以采用

DSP 内部产生标准正弦向量来代替 )(kVin ，这样只需要在每几个电源周期对电压

零点进行一次采样即可，但是这样忽略的输入电压的扰动因素，会导致系统稳定

性和快速性不理想。 

为了消除工频输入电压的扰动，本设计中仍然对输入电压 )(kVin 进行高频采

样。通过对上一章的分析知，三电平两个开关共同作用实现了低频控制高频的效

果。就是说如果三电平 PFC 电路开关频率为 100kHz 时，实际上电感电流纹波频

率为 200kHz，如果采用传统的控制方法，电感电流的采样频率要达到 200kHz。这

样对 )(kVin 进行 100kHz的高频采样实现的是单电平Boost PFC开关频率为 200kHz
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的效果。而且通过对 )(kiref 的改进可以知道，在每半个电源周期中控制方程（3.11）

和（3.15）的第二部分已经提前计算出来。控制方程（3.11）和（3.15）的第一部

分形式非常简单，这样对 )(kVin 采样之后进行简单的计算就可以触发 PWM。仍然

可以实现实时控制。 

三电平 Boost PFC改进的预测控制整体框图如图 3.11： 

 

图 3.11  三电平 Boost PFC改进的预测控制整体框图 

Fig 3.11 Modified predictive control Three-level Boost PFC system 
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4三电平 Boost PFC数字控制的设计与实现 

 
4.1主电路的设计 
主电路设计主要是涉及到主电路元件的选取和元件参数的确定。三电平 Boost 

PFC 的工作原理已经在第二章进行了分析，元件的选取和取值主要包括电感、电

容、MOSFET 和 MOS 管的驱动芯片。主电路的输入为工频交流电压

tVin ωsin2220= ，输出 4000 =V ，负载 Ω= 200R ，开关频率 100kHz。 

（a） 电感参数的确定 

根据式（2.4），三电平 Boost PFC的最大纹波电流为： 

L
TV

i s

16
0

max =∆  

对于 maxi∆ 的取值很多资料和文献上是根据一定的条件来设定的。通常是以输

入电流平均值的 20%即 0.2倍来设定的[21]。 

A
V

IV
I

in
in 64.3

220
240000 =

×
==  

AIi in 728.064.32.02.0max =×==∆  

由式（2.4）得 

mH
i

TV
L S 34.0

728.016
10400

16

5

max

0
min =

×
×

=
∆⋅

=
−

 

设计中取 mHL 1= . 

（b） 电容参数的确定 

三电平 Boost PFC主电路由两个滤波电容串联来保持输出电压的稳定。电容两

端承受的电压为输出电压的一半 200V。输出电容的选择一般根据输出功率选取，

通常每瓦 Fµ2~1 ，设计的输出功率为 800W，则两个串联的电容的取值同为

Fµ2000 。 

（c） 主电路MOS管选取 

三电平 Boost PFC主电路由两个MOS管共同作用。它们的选取主要根据导通

时承受的电流以及关断时承受的电压决定。设计中当MOS管导通时： 

AiII inS 5728.064.3max ≈+=∆+=  

两个MOS承受的反相电压为 200V，可选用 IRFPE40。 
（d） 续流二极管的选择 
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主电路中存在两个续流二极管，它们承受的最大反相电压为 200V。流过的最

大峰值电流为流过电感的最大电流为 A5 ，选择快恢复二极管 10ETF10。 

 

4.2 DSP芯片外围电路设计 
本设计中需要对主电路电压电流等多个模拟量进行 AD采样，而 DSP最大采

样电压为 3.3V，因此要对需要采样的电压进行分压处理，同样对输出电流的采样

也要进行相应的分压处理。 

DSP的 PWM脉冲输出电压为 3.3V，不能直接驱动MOS管，要选择相应的驱

动芯片放大脉冲信号来驱动MOS管。由于三电平的电路结构特殊要同时驱动两个

MOS管，设计中选择MC34152双MOS高速驱动芯片[25]。 

 

图 4.1 MC34152引脚图 

Fig4.1 pins arrangement of  MC34152 

如图 4.1为MC34152的引脚图，引脚功能说明如下表 4.1所示： 

表 4.1 MC34152的引脚功能说明 

Tab 4.1 The use of pins in MC34152 
引脚号 符号 名称 功能 
1，8 N.C. 空脚 使用中悬空 

2 Logic Input A 逻辑输入 A端 作为用户的一个逻辑输入端 
3 GND 参考地端 系统工作地端 
4 Logic Input B 逻辑输入 B端 作为用户的一个逻辑输入端 
5 Driver Output B 对应 Input B输出端 经放大后接相应的MOS管栅极 
6 VCC 电源端 提供供电电源 
7 Driver Output A 对应 Input A输出端 经放大后接相应的MOS管栅极 

 

MC34152具有如下工作特点： 

（1）具有 1.5A推挽电路输出的两独立通道； 

（2）兼容 CMOS/TTL电平输入； 

（3）带有迟滞欠压保护； 

（4）低待机损耗； 

（5）适用于高频驱动。 

整体驱动电路如图 4.2所示： 
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图 4.2 MOS管驱动电路 

Fig 4.2 MOSFET diver current 

4.3数字控制芯片设计 
4.3.1 TMS320LS2407芯片概述[23] 

TMS320C2407 DSP 处理器具有和微控制器一样的优点，同时具有更快的速

度，有能力实现高密度计算控制算法，这样就可以降低系统的成本。芯片的高速

运算能力归功于双总线的哈佛结构和单周期的乘法指令。一条总线用于数据，另

一条用于程序指令，双总线结构可以大大的提高 CPU运算速度。 

数字信号处理器(DSP)TMS320LF240x系列的产品是美国德州仪器（TI）公司

为应用于数字电机控制(DMC)而设计生产的。由于它集成的外设电路如 A/D转换，

PWM发生器等，再加上高速的运算特性，使 TMS320LF2407也非常适合应用于高

频开关电源的控制。 

TMS320LF240x系列 DSP控制器不仅集成了高性能的 DSP内核，还集成了一

些片内外设，在设计控制系统时达到单片解决方案。这个优点使其正在逐步取代

传统的微控制器和昂贵的多片设计。每秒 3000 万条指令(30MIPS)的执行速度。

C240x 系列的 DSP 控制器可以得到比传统的 16 位微处理器或微控制器更好的性

能。 

C240x的 16位定点 DSP内核，使其在用数字方法实现模拟设计时不会牺牲系

统的精确度和性能。相反，通过使用先进的控制算法，如自适应控制、卜尔曼滤

波、状态控制等，还能进一步提高系统的性能。C240x系列 DSP控制器还能提高

系统的可靠性以及可编程性。 

高速的中央处理单元（CPU）可以实时的实现处理算法使得计算结果更精确。

C240x 的指令集中还加入了信号处理指令和普通的控制功能指令。此外，TI 公司

还为 C240x 系列芯片的开发使用提供了广泛的技术支持，使其与传统的 8 位，16
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位微控制器一样容易，并能缩短开发周期。C240x 的指令集还向下兼容其他

TMS320定点 DSP芯片的指令，很容易移植其他定点 DSP芯片的程序。 

作为系统管理器，DSP必须具备强大的片内 IO和其它外设功能。C2407片内

的事件管理器与其它任何一种 DSP 都不同。两个事件管理器模块 EVA 和 EVB，

包括了两个 16 位通用定时器；8 个 16 位的脉宽调制（PWM）通道，它们能够实

现：三相反相控制器、PWM的对称和非对称波形；可编程的 PWM死区控制；三

个捕获单元；片内光电编码器接口电路；16通道 A/D转换器。 

同时 TMS320C2407还拥有可扩展的外部存储器共 192K字节空间；64K字节

程序存储器空间；64K字数据存储空间；64K字 I/O寻址空间；看门狗定时器模块

（WTD）；10位 A/D转换器最小转换时间为 500ns，可选择由两个时间管理器来触

发两个 8通道输入 A/D转换器或一个 16通道输入的 A/D转换器；高达 40个可单

独编程或复用的通用数字 I/O；它的 SCI和 SPI可以用来进行和计算机的通讯，实

现电源模块间的通信，遥测，遥调，遥控；五个外部中断（两个功率驱动保护、

复位和两个可屏蔽中断）。 

通过上面的分析 TMS320LS2407 内部资源足以满足本设计的需要。资源应用

情况如 4.2表所示： 

表 4.2 DSP资源使用情况 

Tab4.2 The use of source in DSP for this design 

 

占用的 DSP资源 引脚用途 

PWM1 输出 1T 的驱动信号 

PWM2 输出 2T 的驱动信号 

ADC1 对输入电压 inV 采样 

ADC2 对输出电压 0V 采样 

ADC3 对输出电流 0I 采样 

ADC4 对电容平衡电压 02V 采样 

 

同时，设计还需要占用多个定时器来完成相应的控制环节。 

4.3.2 软启动设计 

电容电压的初始值为零，工频输入电压的最大值为 310V，如果直接上电会产

生很大的冲击电流，这对电路及电网来说都是很危险的。为了减少电路初始状态

的冲击电流，有必要在电路启动时加入软启动[24]。 

系统刚刚开始启动时的电容电压为零，而参考电压 VVr 400= 。电容电压和参
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考电压相差很大，必然造成MOS管的开关占空比很大，会导致开关管过流。因此
在软启动阶段，可考虑使参考电压从零开始增加，缓慢上升到 400V。这种方法限
制了输出电压的值，同时也就限制了开机瞬间的电流值。此时两个开关同时工作，

占空比
refV

TT 220121 −== ，（ 1,0 21 << TT ）。 

4.3.3 正弦基准信号的生成[35] 

在预测数字控制中，正弦参考信号是以数字方式给定的，故必须实时得到当

前采样周期的正弦函数值。TMS320LF2407的编译环境提供了一系列的可以直接调

用的常用数学函数，其中就有正弦函数，但我们不能够使用提供的函数来实现本

设计的信号电源。这是因为通过该函数得出一个正弦量需要经过复杂的计算，消

耗了大量的机器周期。 

在本设计中正弦基准信号是通过一个正弦向量表来实现的，因为采样频率即

在 00 360~0 的正弦值中采样 n个点，将这 n个值存放在存储器中以供调用，这一步

可由C语言来完成，数据表格中数据的点数n是需要事先确定的。确定数据点数的

依据主要是开关频率，本系统中功率开关管的开关频率为100 kHz，正弦馒头波的

频率为100Hz， 1000100/100000 ==n 。这样正弦向量表中数据点数选为1000。将

其数值放在程序存储器中，程序初始化的时候将之从程序存储器中读出，放入数

据存储器中以供查询。 

4.3.4采样算法和采样电路设计 

设计中需要对多个模拟量进行采样。现存的一些采样算法如 SSOP（single 

sampling in one period）采样算法、改进的 SSOP采样算法和交替边沿采样算法通

常都是针对电感电流的采样而言。主要原因是由于电感电流的变化频率与开关频

率相同，在开关导通与关断瞬间存在电流尖峰，所以需要谨慎的选取采样点。 

本设计中不需要对电感电流采样，只对输入电压 inV 进行 100kHz的高频采样。

其他三路采样频率仅为 5kHz就可以满足系统设计要求。所以对采样算法没有特殊

的要求。 

三路电压采样电路的设计如图 4.3，这部分电路的输入阻抗应较大，以减小对

设备信号的影响，输出阻抗应同 DSP 的 ADC 转换通道的输入阻抗相匹配。输出

的电平信号应该在 DSP的 ADC转换所需的 0～3.3伏之间，而输入电压为双极性

正弦信号，需要引入加法器把双极性正弦信号转化成单极性。各个工作环节的电

压、电流检测电路都相似，下面以输入电压采样的检测为例介绍本系统所采用的

采样电路的设计原理。 
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图 4.3 输入电压采样电路 

Fig 4.3 Input voltage sample circuit 

如图 4.3所示，取 321 RRR == ，则： 

k

kin
ADC RR

RV
V

+
⋅

−=
4

5.1                      （4.1）  

其中
53

53

RR
RR

Rk +
⋅

=  

由于 DSP只能测得 0～3.3V的电压，在放大电路的输出端有两个箝位二极管，

保证 ADCV 在 0至 5V之内。 inV 正常情况下峰值为 V2220± ，将 2220± 带入（4.1）

可计算出
4R

Rk 的取值范围。 

输出电流的采样电路设计如同 4.4： 

 

图 4.4 电流采样电路 

Fig 4.4 Current sample circuit 

    IV 为电流采样功率电阻的输出，功率电阻的阻值设定为 0.5Ω， IV 端接入电压

跟随器来消除后级电路阻抗的影响。 

4.3.5电压环数字控制设计[31] 

由控制框图 3.9 知，电压环的设计由两部分组成，电压环 PI 调节器和对负载
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变化的判断及对 rV 赋值。 

（a）电压环 PI调节器设计[33] 

PI调节器是一种线性控制器，它根据给定值 )(tr 和实际输出值 )(tc 构成控制偏

差： 

)()()( tctrte −=                         （4.1） 

通过比例和积分环节得到的传递函数为： 









+= ∫

t

i
p dtte

T
teKtu

0
)(1)()(                     （4.2） 

式（4.2）中， )(tu 为 PI调节器的输出， )(te 为 PI调节器的输入， pK 为比例系数，

iT 为积分时间常数。把式（4.2）写成离散形式： 

∑
=

+=
k

i
ip iEKkEKkU

0
)()()(                   （4.3） 

式（4.3）中 iK 为积分常数，对上式进行简化写成增量形式为： 

∑
−

=

+−=−
1

0
)()1()1(

k

i
ip iEKkEKkU  

则有： )()]1()([)1()()( kEKkEkEKkUkUkU ip +−−=−−=∆  

应用到设计中为： 

)()]1()([)( kEKkEkEKkV ipr +−−=∆                 （4.4） 

式（4.4）中 )()()( 0 kVkVkE ref −= 。则 PI调节器的输出 rV 为： 

       )()]1()([)1()( kEKkEkEKkVkV iPrr +−−+−=             （4.5） 

设计中采用常用的电压环比例和积分常数： 2=pK ， 01.0=iK 。 

（b）负载变化的判断 

对输出电压和电流的低频采样可以得到负载的变化情况： 

)(
)(

)(
0

0

kI
kV

kR =                           （4.6） 

本设计中当负载的变化超过 5%时，对电压环输出 rV 重新赋值。此环节输出一个百

分比与 rV 相乘。 

)(
)1(%

kR
kRW −

=                          （4.7） 
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当 05.1% >W 或者 95.0% <W 时,系统中断并对 rV 赋值： 

%)1()( WkVkV rr ⋅−=                      （4.8） 

4.3.6 电流环数字控制设计 

根据第三章对三电平 Boost PFC的分析，当系统处在状态 1时： 

ref

S
refref

ref

inref

V
T
Lkiki

V
kVV

kd

2)]()1([
)(2

)(1

⋅−+
+

−
=  

此时： 

)()()( 311 kqkqkT +=                       （4.9） 

)()()( 312 kqkqkT +=                      （4.10） 

式（4.9）（4.10）中， )(1 kq 和 )(3 kq 为逻辑变量，逻辑变量 )(1 kq 保持高电平的时间

和开关周期的比值为 )(1 kd 。 refV 、 ST 、 L为常数， inV 可由采样得到， )(3 kd 为对

)(02 kV 采样后与 )()( 020 kVkV − 比较得到的逻辑输出（ )(0 kV 为采样得到输出电压）。 

])sin())1(sin([)()]()1([ kkkVmkiki rrefref ωω −+⋅⋅=−+           （4.11） 

式（4.11）中， )sin())1(sin( kk ωω −+ 可通过 DSP查表得到。 )(kVr 为电压环输出。

式中的m的计算由式（3.23）得到： 

INrms
r VmR

V
V

⋅⋅
=

2
02

 

本设计中 )(kVr 的稳定值为 0.9,此时： 

7.5
2 2

0 =
⋅⋅

=
INrmsr VVR

V
m                     （4.12） 

同理可得当三电平 Boost PFC处在状态 2时的控制方程： 

ref

S
refref

ref

inref

V
T
Lkiki

V
kVV

kd

2)]()1([
))((2

)(2

⋅−+
+

−
=  

)()()( 321 kqkqkT ⋅=                    （4.13） 

)()()( 322 kqkqkT ⋅=                    （4.14） 

式（4.13）和（4.14）中各项的取值与状态 1相同。 
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两种工作状态的判断通过对查表得到的 )sin( kω 来判断，当 643.0)sin( <kω 时，

工作在状态 1；当 643.0)sin( >kω 时，工作在状态 2。 

4.4 系统软件设计 
4.4.1 程序流程 

对于三电平 Boost PFC 改进的预测控制的软件部分设计主要通过对主电路电
压电流信号采样后，进行分析处理，并触发 PWM脉冲来控制主电路MOS管的导
通与关断。程序控制主要由两个部分实现，一个是针对电压环的计算，一个是针

对电流环的计算以及触发 PWM脉冲信号[32][27]。 
需要进行采样的变量为： inV （频率为 100kHz）， 0V 、 02V 、 0I （频率为 5kHz）。

两路 PWM脉冲信号为： 1T 和 2T 。 

系统的程序流程如图 4.5所示： 

 
图 4.5 三电平 Boost PFC改进的预测控制系统的程序流程图 

Fig 4.5 Main program flow chat of modified predictive control Three-level Boost PFC  
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4.4.2 软启动及电压零点检测程序流程设计[34] 

软启动是为了减小启动时的冲击电流而采取的措施。设电压参考的初始值为

VVref 50= ，此后每 2ms, refV 增加 1V，直到 VVref 400= ，软启动时间约为 0.7s。 

零点检测是为给 DSP 内部的产生的标准正弦向量表提供启动基准。图 4.5 中

的输入电压零点采集是为了避免工频正弦电压频率变化的干扰，采用软件的方法，

每隔几秒重新装载正弦向量表，使 DSP内部标准正弦向量与输入电压频率同步。

图 4.6为软启动及电压零点检测程序流程图。 

 

图 4.6 软启动及电压零点检测程序流程图 

Fig4.6 Flow chat of soft start part and the input voltage zero estimate program 
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5 仿真与实验研究 

 
5.1 系统仿真研究 
设计采用 MATLAB/Simulink进行仿真实验。根据第四章对于主电路参数的设

计，仿真参数如下： 

输入电压： VVin 220=  

输出负载： Ω= 100R  

电感： mLL 1=  

输出电容： FCC µ200021 ==  

开关频率： kHzTT 2021 ==  

交流输入电压频率： Hzf s 50=  

由上述参数及控制策略，建立的系统仿真模型如图 5.1所示[36][37]： 

 

图 5.1三电平 Boost PFC的改进预测控制系统仿真模型图 

Fig 5.1 The simulation structure of modified predictive control Three-level Boost PFC 

仿真模型中 S3－S9为用 MATLAB语言编写的 S函数，本设计中的 S函数主

要是对信号进行离散并完成相应的运算。由仿真模型得到的仿真结果如图 5.2，5.3，

5.4所示： 
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图 5.2 输入电流波形图 
Fig 5.2 Input current from simulation 

 

图 5.3 输入电压波形图 
Fig 5.3 Input voltage from simulation 

 

图 5.4 输出电压波形图 
Fig 5.4 Output voltage from simulation 

由输入电压和电感电流的波形图可知，输入电流与输入电压基本保持同相位，

实现了功率因数校正的效果。 

为了检验改进的预测控制的性能，在 0.3秒时，令负载由 Ω100 增加到 Ω200 。
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得到的仿真波形如图 5.5，5.6所示： 

 

图 5.5负载变化时，电感电流的变化情况 

Fig 5.5 inductor current when load changed 

 

图 5.6 负载变化时输出电压的变化情况 

Fig 5.6  Output voltage when load changed 

由图 5.5，5.6可知，改进的预测控制系统实现了当负载变化时，输出电压基本

不受负载变化影响的效果，证明了理论研究的正确性。 

 

5.2 实验结果 
结合前面章节的理论分析和仿真，利用 TMS32LF2407实验板进行了程序调试

实验，实验中输入电压交流有效值为 30V，输出电压为直流 50V。实验结果如下： 

图 5.7和 5.8为 DSP输出的 PWM脉冲波形和经过功率放大后的驱动MOS管

的 PWM信号： 
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图 5.7 DSP输出的 PWM波形 

Fig 5.7 PWM shape from DSP 

 

图 5.8 MOS管的驱动信号波形 

Fig 5.8 Drive signal of MOSFET

图 5.9为输入电压波形，图 5.10为电感电流的波形，图 5.11为输出电压的波

形图。 
 

 
图 5.9整流后的输入电压波形 

Fig 5.9 Wave of rectified input voltage 
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图 5.10 电感电流波形 

Fig 5.10 Wave of inductor current 

 
图 5.11 输出电压波形 

Fig5.11 Wave of output voltage 

由实验结果可以看出，整流后的输入电压和电感电流都成正弦规律变化，输

出电压稳定，实现了功率因数校正的实验效果。 
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6 结论 

 
由于各种电力电子产品的大量应用，给电力系统带来了严重的谐波污染，使

得输入的功率因数下降，这样功率因数校正(PFC)技术已成为电力电子领域的一个

研究热点。但是专用模拟控制集成芯片的使用虽然大大简化了控制系统，能方便

的实现一些电路的控制，但其控制环路中的反馈控制网络仍需外接大量的电阻电

容等模拟器件。这些元器件的误差会直接影响控制环路的性能，而且元器件老化

等模拟控制的缺点依然存在。此外，由于模拟控制系统的功耗比较大，大规模集

成比较困难。元件的老化和热漂移问题也限制了模拟 IC的性能。 

随着现代电力电子技术的发展，以 DSP技术为核心的数字控制系统已经广泛

应用于开关电源领域。DSP 技术不仅能克服了模拟电路的诸多缺陷，而且能够实

现复杂的控制策略，提高电源系统的性能。随着数字控制技术应用的日益成熟，

数字控制必将取代模拟控制。 

数字控制 PFC 的方展主要集中在两个方面：拓扑结构，控制算法。本文提出

的三电平拓扑结构主要应用于电压和频率较高的场合，三电平结构有两个开关管

共同承受电压应力，可以解决高电压时开关的电压应力过大的问题。低频开关控

制高频电流的特性能够实现较高的功率密度。 

在数字控制算法方面通常的数字控制策略仍然采用一般的电压环和电流环双

闭环的控制结构，控制算法采用经典的 PI控制策略。随着现代电力电子技术的不

断发展。更多更新的更高级的算法不断涌现。本文采用改进的预测控制算法不仅

解决了数字控制系统难于实现高频化的问题，而且消除了输出电压纹波对控制系

统性能的影响，使得系统的功率因数得到了进一步改善，采用这种控制策略，还

可令系统的输出电压基本不受到负载变化的影响，输出电压的稳定性更好。 

本文所取得的主要结论和成果有： 

（1）详细的分析了三电平 Boost PFC电路的工作原理和控制策略。三电平 PFC

是通过两个开关交替工作来实现对电感电流的控制，它的开关频率为电流纹波频

率的 1/2，这种用低频来控制高频的特性不但可以使电感的体积进一步的减小，而

且开关的损耗也得到了减小。 

（2）传统的数字控制 PFC一般采用平均电流控制方式控制。采用这种控制方

法。由于对高频信号的 AD 转换需要时间延迟，再加上占空比计算的时间，使得

传统的数字控制 PFC 的开关频率受到一定的限制。尤其是电感电流的变化频率与

开关频率相同，一直处在高频变化状态。因此在每个周期中至少要对电感电流进

行一次采样。这样 DSP的采样和计算的速度限制了 PFC电路的开关频率的提高。
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论文采用改进的预测控制算法，这种算法最突出的特点是不需要对电感电流进行

采样，大大的提高了开关频率，能够实现占空比实时计算并且触发 PWM脉冲的功

能。同时，改进的预测控制算法消除了输出电压纹波对控制系统的影响，功率因

数得到了进一步提高。这种算法还实现了输出电压不随负载变化而波动的控制效

果，输出的电压稳定性更好。 

（3）论文对三电平 Boost PFC的外围电路和数字控制芯片进行分析，编程实

现了改进的预测控制算法。数字控制芯片采用 TI公司的 TMS320LS2407，论文对

数字控制系统的软起动、采样算法、电压环和电流环预测控制算法、系统的程序

流程等方面进行了必要的研究和探讨。 

（4）在理论分析和仿真研究的基础上，设计了三电平 Boost PFC主电路，并

利用 TMS320LS2407进行软件调试，证实了理论与仿真分析的正确性。 

理论和实验研究证明采用改进的预测控制算法，不仅解决了数字控制高频化

的问题，而且得到更加理想的控制效果，仿真实验验证了改进的预测控制算法的

可行性。实现了输入电流与输入电压保持同相位，输出电压基本不随负载变化的

功能。 
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