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摘要：传统功率因数校正 PFC( power factor correction )变换器仅控制自身不对电网造成谐波干扰，不能改善

局域配电网公共耦合点处流入电网电流的总谐波失真。为此，基于 Boost PFC 变换器提出 1 种自适应谐波补偿

方法。通过检测输入电压并在输入电流中叠加谐波补偿分量，在保证变换器 PFC 功能的同时，抵消公共耦合点

处流入电网的谐波电流。将电流控制器设计为嵌入式重复控制环节和单零点-单极点补偿相结合的形式，实现了

较低的稳态误差。同时，通过在参考电流信号生成环节中加入重复控制器和带通滤波器，可在不同的电网阻抗

条件下自适应地生成谐波补偿参考电流信号，并利用小信号建模法验证了此控制方法下 PFC 变换器的输入阻抗

在各次谐波频率下都得到了有效的减小。最后，搭建了 1 台功率为 500 W 的实验样机，验证了理论分析的正确

性与可行性。 
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Adaptive Harmonic Compensation Control Method Based on 
Input Voltage Detection of Boost PFC Converter  
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Abstract: The traditional power factor correction ( PFC ) converter can only control itself to avoid causing 
harmonic interference to the power grid, but it cannot improve the total harmonic distortion of current flowing into the 
power grid at the point of common coupling of local distribution network. To solve this problem, an adaptive harmonic 
compensation method based on a Boost PFC converter is proposed. By detecting the input voltage and further adding 
harmonic compensation components to the input current, the harmonic current flowing into the power grid at the point 
of common coupling can be offset while ensuring the PFC function of the converter. The current controller is designed 
as a combination of an embedded repetitive control link and single-zero single-pole compensation to achieve small 
steady-state errors. At the same time, by adding a repetitive controller and a band-pass filter to the reference current 
signal generation link, a harmonic compensation reference current signal can be generated adaptively under different 
grid impedance conditions. The small signal modeling method is also used to prove that the input impedance of the PFC 
converter under the proposed control method is effectively reduced at each harmonic frequency. Finally, a 500 W 
experimental prototype was built to verify the correctness and feasibility of the theoretical analysis. 

Keywords: Power factor correction ( PFC ); harmonic compensation control; local distribution network 

1随着电力电子化装置的大量应用，商业或居民

配电网中的非线性负载导致的谐波污染呈广域化、 
                                                                 
收稿日期：2022-10-07；修回日期：2023-01-09，2023-02-10；
录用日期：2023-02-20；网络首发日期：2023-03-30 
基金项目：四川省区域创新合作资助项目( 2021YFQ0006 ) 
This work is supported by Sichuan Regional Innovation 
Cooperation Fund under the grant 2021YFQ0006   

分散化的特点[1]。为实现局域配电网的谐波治理，

多种治理方式被提出。并联型有源电力滤波器

APF( active power filter )作为主要的谐波治理方式，

其控制策略、拓扑结构等已进行了大量研究[2-3]，但

也存在部分缺点。首先，接入 APF 需要增加额外

的设备成本，且 APF 多采用集中治理谐波的方 
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式，对于电网中分布式谐波源的治理效果有限；其

次，APF 的功率传输路径为电网—直流电容—电

网，经过了 2 次功率转换，存在额外传输损耗。在

不进行谐波补偿或谐波补偿量较小时，APF 输出电

流中包含一定的基波电流以维持直流电容的电压

稳定，存在不容忽视的静态功耗问题[4]。为减少设

备接入成本，随着新能源技术的发展，人们尝试为

新能源接口设备赋予谐波补偿的功能[5-7]。文献[6]
提出利用分布式发电系统中的光伏并网逆变器在

向电网提供功率的同时补偿用户侧的谐波电流，然

而在实际应用中，补偿容量和安装地点受光照、风

速、地理位置等自然因素影响较大。 
功率因数校正 PFC( power factor correction )变

换器大量存在于商业楼宇、雷达基站、多电飞机等

电网子系统或独立供电系统中，应用于变频空调、

汽车充电桩、LED 照明、仪器电源等领域[8-10]。当

前，PFC 变换器的研究仅考虑变换器自身对电网来

说是 1 个阻性负载，仅要求自身不对电网造成谐波

干扰，但无法降低其他非线性负载流入电网的谐波

电流含量[11-12]。由于 PFC 变换器的输入电流可控，

可在输入电流中加入补偿电流，分布式地补偿局域

配电网或电网子系统从公共耦合点处流入电网的

谐波电流。同时，PFC 变换器的能量传输路径为电

网—负载，当不进行谐波补偿时，输入电流中的基

波为负载提供能量，不存在额外的传输损耗和静态

功耗。 
针对低压局域配电网中的谐波污染，本文研究

了 1 种基于电压检测的 Boost PFC 自适应谐波补偿

控制方法，可补偿并联于同一公共耦合点的非线性

负载产生的谐波，以减少从公共耦合点流入大电网

的谐波电流。基于 Boost PFC 变换器拓扑，通过对

变换器输入电压进行采样，利用提出的基于重复控

制的自适应参考电流生成方法，根据输入电压中的

谐波信息生成谐波补偿信号，并与基波参考相加，

自适应地生成参考电流。通过含有嵌入式重复控制

环节和单零点-单极点补偿的电流控制器，控制变

换器的输入电流准确跟踪参考电流，在保证变换器

具有较高的 PF 值的同时，使变换器的输入电流中

包含谐波补偿电流，实现利用 PFC 变换器对局域

配电网中的谐波电流补偿。最后，搭建了 1 台功率

为 500 W 的实验样机，验证了理论分析的正确性与

可行性。 

1 补偿原理 

平均电流模式控制 Boost PFC 变换器拓扑如 
图 1( a )所示，主功率回路由输入滤波电容 Cf、输入

滤波电感 Lf、储能电感 Lm、开关管 Q1、输出二极

管 D1、输出电容 Co 和负载 Ro 组成。图中：Db 为

整流桥；vg 为滤波电容 Cf 的电压；S1 为开关管开

通和关断信号。变换器采用平均电流模式双闭环控

制，如图 1( b )所示。图中：vref 为参考电压；verr 为

电压误差信号；Gv( s )为电压控制器；ierr 为误差电

流；d 为开关管 Q1 的占空比。与传统的 Boost PFC
变换器控制相比，所提基于电压检测的 Boost PFC
自适应谐波补偿控制方法在电流控制器 Gc( s )和参

考电流 iref 的生成上进行了改进。当变换器实现谐

波补偿功能时，采样桥后电压|vin|通过过零检测去

除绝对值，还原为输入电压 vin，再通过谐波检测

单元提取 vin 中的谐波分量 vin,h，通过控制器 Ga( s )
自适应生成包含谐波补偿信号的 vz，电压指令信号

vc 由基波分量 vin,f 和 vz 相加并取绝对值得到，如   
图 1( c )所示，vc 与电压环控制器输出 Ve 相乘后得 

 
图 1  平均电流模式 Boost PFC 变换器 

Fig. 1 Boost PFC converter in average current mode 
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到参考电流 iref。通过在电压信号 cv中叠加自适应

生成的谐波补偿信号，使 iref 中不仅有基波成分，

也包含用于谐波补偿的谐波成分。电流控制器 Gc( s )
控制电感电流

mLi 跟随 iref，电感电流
mLi 经电容 Cf

和电感 Lf 滤除开关纹波后得到输入电流 iin，即 iin

包含谐波补偿电流 iin,h，使得变换器能实现谐波补

偿功能。 

利用 PFC 变换器进行配电网谐波补偿如图 2

所示，图中：iG 为电网电流；vG 为电网电压；ZG

为电网的线路阻抗；Z1 为非线性负荷等效阻抗。所

提控制方法提取变换器输入电压 vin 中的谐波成分

vin,h，通过控制器 Ga( s )对 vin,h 的幅值进行放大，生

成谐波补偿信号 vz。为保证 PFC 变换器仍具有较

高的 PF 值，将 vz 与基波成分 vin,f 相加，取绝对值

后得到电压指令信号 vc。vc 与电压控制器输出 Ve

相乘后得 iref，所以变换器的输入电流 iin 中含有与

谐波源 ih 相位相反的谐波补偿电流 iin,h，可实现局

域配电网的补偿。主要的电流、电压波形如图 3 所

示，图中：vPCC 为公共耦合点电压；ω 为电网电压

角频率。iin 中含有与 ih 相位相反的谐波补偿电流，

mLi 滤除开关纹波后得到 iin。 

 

图 2  谐波补偿原理示意 
Fig. 2 Schematic of harmonic compensation                   

 

图 3  主要的电流、电压波形 
Fig. 3 Key waveforms of current and voltage 

为实现PFC变换器对配电网的谐波补偿，不仅

需要
mLi 准确地跟踪 iref，也需要 iref 中含有能补偿

ih 的谐波分量 iref,h。因 iref 中既有基波分量也有谐

波分量，并且在某些时间点波形变化幅度较大，

传统的 PI 补偿器难以保证较小的稳态误差，所以

将电流控制器 Gc( s )设计为嵌入式重复控制器与

单零点-单极点补偿器相组合的形式，确保
mLi 准

确地跟踪 iref。为得到 iref 中的谐波补偿分量 iref,h，

提出了 1 种基于重复控制的自适应参考电流生成

方法，可在电网阻抗 ZG 未知的情况下，自适应得

到谐波补偿分量 iref,h。电流控制器和参考电流生成

的原理及设计将分别在第 2 节和第 3 节中具体   
阐述。 

2 电流控制器分析 

2.1 Boost PFC 变换器电流环建模与分析 

将嵌入式重复控制器和单零点-单极点补偿器

相结合，作为 Boost PFC 变换器的电流控制器，其

电流环控制框图如图 4 所示。图中：Q( s )为小于 1

的常数或低通滤波器；N=TL/Ts，TL 为电网交流电

供电周期，Ts 为数字控制系统的采样周期；GRC( s )

为重复控制器；kr 为重复控制器增益；Gi( s )为单零

点-单极点补偿环节；ie( s )为电流控制器 Gc( s )的输

出信号。重复控制对基波和谐波都具有较高的增

益，保证环路在稳定后具有足够小的稳态误差。加

入重复控制器可实现对含有谐波补偿信号的参考

电流 iref( s )的无静差跟踪，而单零点-单极点补偿器

Gi( s )保证了系统的动态性能。电流环的小信号模型

如图 5 所示，图中：Gid( s )、Gig( s )分别为控制到电

流、输入到电流的传递函数；Ti( s )为电流环的开环

传递函数；Fm 为 PWM 的调制比。利用小信号建模

法对电流控制器 Gc( s )进行设计。 

 

图 4  电流环控制框图 
Fig. 4 Control block diagram of current loop                    
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图 5  电流环小信号模型 
Fig. 5 Small signal model of current loop 

小信号建模下的电感电流扰动量
mL̂i 的表达式为 

m id ig g
ˆˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )Li s G s d s G s v s   ( 1 ) 

式中，在变量上加上倒三角符号表示该变量的扰 
动量。 

Gid( s )和 Gig( s )的定义分别为 

m

g

o o o
id 2 2

m m o o oˆ ( ) 0

ˆ ( ) (2 ) ( )( )= ˆ ( )( )
L

v s

i s R C s v s
G s

L s L s R C d s Cd s





 
 

  ( 2 ) 

m o o
ig 2 2

g m m o o oˆ( ) 0

ˆ ( ) 1( )=
ˆ ( ) ( )
L

d s

i s R C s
G s

v s L s L s R C d s C





 

  ( 3 ) 
式中：Ro 为输出电阻； 1d d   。 

根据图 1( a )所示的 Boost PFC 拓扑，考虑实际

数字控制系统由于采样和计算延迟，会有 1 个开关

周期 Ts 的延迟，所以加入延迟环节 se T s 。 

由图 5 可见，在单位负反馈的条件下，电流环

的前向通路中包含电流控制器 Gc( s )、调制比 Fm、

延迟环节 se T s 和控制到电流的传递函数 Gid( s )，因

此可得电流环的开环传递函数 Ti( s )的表达式为 
s

i m id c( ) e ( ) ( )T sT s F G s G s  ( 4 ) 

结合图 5 和式( 1 )，运用梅森公式，可将电感   
电流扰动量

m
ˆ ( )Li s 推导成以滤波电容电压扰动量

gˆ ( )v s 和参考电流扰动量 ref
ˆ ( )i s 为变量的函数，得到

闭环控制下
m

ˆ ( )Li s 的表达式为 

m

igi
ref g

i i

( )( )ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( )
1 ( ) 1 ( )L

G sT s
i s i s v s

T s T s
 

 
 ( 5 ) 

根据图 4，可推导出电流控制器 Gc( s )的表达式为 
s

s

r f
c i

1 ( )e [1 ( )]( ) ( )
1 ( )e

NT s

NT s

Q s k G s
G s G s

Q s





 



 ( 6 ) 

式中，Gf( s )为超前补偿环节，Gf( s )= semT s ，m 为超

前拍数。 

将式( 4 )和式( 6 )代入式( 5 )，经整理可得 

m a ref c g
ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) ( ) ( )Li s T s i s Y s v s   ( 7 ) 

其中，Ta( s )和 Yc( s )分别定义为 
s

s

r f
a ci

r f ci

1 ( )e [1 ( )]( ) ( )
1 ( )e [1 ( ) ( )]

NT s

NT s

Q s k G s
T s T s

Q s k G s T s





 


 
 ( 8 ) 

s

s

ig
c

r f ci

[1 ( )e ] ( )
( )

1 ( )e [1 ( ) ( )]

NT s

NT s

Q s G s
Y s

Q s k G s T s






 

 
 

    
s

m id i

1
1 e ( ) ( )T sF G s G s

 ( 9 ) 

式中，Tci( s )为仅含单零点-单极点的补偿环节，即

kr=0 时的电流闭环传递函数，可表示为 
s

s

m id i
ci

m id i

e ( ) ( )( )
1 e ( ) ( )

T s

T s

F G s G s
T s

F G s G s






 ( 10 ) 

为得到输入电流扰动量 in
ˆ ( )i s 与输入电压扰动

量 inˆ ( )v s 及参考电流扰动量 ref
ˆ ( )i s 之间的关系式，还

需考虑变换器输入 LC 滤波的影响。按照式( 7 )中的

关系，同样运用小信号建模方法，考虑输入 LC 滤

波的影响，可推导闭环下输入电流扰动量 in
ˆ ( )i s 的

表达式为 

a
in ref

f f c

( )ˆ ˆ( ) ( )
1 [ ( )]

T s
i s i s

sL sC Y s
 

 
 

    f c
in

f f c

( ) ˆ ( )
1 [ ( )]

sC Y s
v s

sL sC Y s


 

 ( 11 ) 

为判断整个闭环系统的稳定性，可按以下 3 步

进行：①判断仅含单零点-单极点补偿环节 Tci( s )

的闭环系统是否为渐近稳定的；②判断加入嵌入式

重复控制器后的电流环的稳定性；③考虑输入 LC

滤波的影响，判断整个闭环系统的稳定性。 

对于稳定性判断条件①，可利用不含重复控制

器的式( 10 )的电流环开环传递函数，判断闭环稳定

性。在电源控制器的设计中，常用的方法是建立开

环传递函数的幅频特性和相频特性，画出伯德图，

引入穿越频率和相位裕度判断其系统稳定性。对于

条件②，可引入小增益理论判断电流闭环的稳定

性。对于条件③，可分析特征式 1+sLf[sCf+Yc( s )]的

零点分布情况。 
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2.2 电流控制器的设计 
根据图 4，所提出的含嵌入式重复控制器的电

流控制器包含 2 个部分，分别是重复控制器 GRC( s )
和单零点-单极点补偿环节 Gi( s )。在对电流控制器

进行设计时，可先进行单零点-单极点补偿环节的

设计，再对重复控制器进行设计。令 kr=0，此时电

流环的开环传递函数 Toi( s )为 
s

oi m id i( )= e ( ) ( )T sT s F G s G s  ( 12 ) 

单零点-单极点补偿环节 Gi( s )形式为 

z
i c

z p

1( )
(1 )

s
G s k

s s


 





 ( 13 ) 

式中：kc 为中频段增益；ωz 为零点角频率；ωp 为

极点角频率。ωz<ωp，ωz=2πfz，ωp=2πfp，fz、fp 和

fc 分别为零点频率、极点频率和穿越频率。为保证

有足够的相位裕度，选择 fp≤10fc、fc≤10fz。 
Boost PFC 变换器的主要参数设计为交流输入

电压 vin=311sin100πt( V )，直流输出电压 vo=400 V，

额定功率 Pn=500 W，开关频率 fs=50 kHz，滤波电

感 Lf=1.5 mH，滤波电容 Cf=470 nF，储能电感 Lm= 
4 mH，输出电容 Co=200 μF。根据主要参数，设计

穿越频率 fc=4 kHz。在保证足够的相位裕度的前提

下，选择 fz=900 Hz、fp=50 kHz、kc=0.25，画出电

流环的开环传递函数的伯德图，如图 6 所示。可见

补偿后的幅频响应曲线的低频段增益有明显的增

加，相位裕度为 47°，穿越频率为 4 kHz，保证了

Boost PFC 变换器的稳定性和响应速度。 

 
图 6  开环传递函数 T

oi
( s )的伯德图 

Fig. 6 Bode diagram of open-loop transfer function T
oi

( s ) 

开环传递函数 Toi( s )在穿越频率处具有足够的

相位裕度，所以其闭环系统 Tci( s )是渐近稳定的，

满足稳定性条件①。对于稳定性条件②，根据式( 12 )

和式( 13 )中分母相同的部分，按照文献[13]中的小

增益理论的稳定性判定方法可知，当满足如下关系

时，电流闭环稳定，即 

r f ci( )[1 ( ) ( )] 1Q s k G s T s ≤  ( 14 ) 

为增强闭环系统的鲁棒性，设计 Q( s )为二阶低

通滤波器。该滤波器不能影响变换器的谐波补偿功

能，所以其转折频率应大于开环传递函数 Toi( s )的
穿越频率，选取转折频率 fn=5 kHz，对应的角频率

ωn=2πfn，阻尼比 ξ=0.707，二阶低通滤波器形式为

 2 2 2
n n n( ) 2Q s s s     。 

为确定嵌入式重复控制器中超前拍数 m 和重 
复控制器增益 kr 这 2 个关键参数的取值，可通过在

频域中验证 m 和 kr 取不同值时，式( 14 )满足与否，

其中 m 只能取整数。令 s=jω，ω∈[∞, +∞]，可得 

r f ci( j )[1 ( j ) ( j )] 1Q k G T   ≤  ( 15 ) 

令 r f ci( j ) ( j )[1 ( j ) ( j )]P Q k G T     ，对 m

取不同值，运用 MATLAB 仿真软件求出 (j ) 1P  

时，不同的 m 对应的 kr 参数的最大值 krmax，关系

如图 7 所示，其中阴影部分意味着当 ω∈[∞,+∞]，
闭环系统均能保持稳定，即 ( j ) 1P   。可见，当

m=2 时，krmax 取到最大值，选择超前环节 Gf( s )= s2e T s

时，闭环系统拥有更强的鲁棒性。由此，得到 kr

从 0.1 变化至 1.5 的 P( jω )的奈奎斯特曲线如图 8
和图 9 所示，此时 ω∈[0, +∞]。可见曲线均在单位

圆内，系统都是稳定的。同时，kr 决定重复控制器

的响应速度，kr 越大，响应速度越快，但更快的响

应速度可能会导致系统进入不稳定状态，且考虑到

实际与理论模型存在一定差异，为保留一定的裕

度，选择 kr=0.5。 

 
图 7  m 与 k

r
的关系 

Fig. 7 Relationship between m and k
r
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图 8  k
r
从 0.1 变化至 0.7 的 Nyquist 曲线 

Fig. 8 Nyquist curve with k
r
 varying from 0.1 to 0.7    

 

图 9  k
r
从 0.9 变化至 1.5 的 Nyquist 曲线 

Fig. 9 Nyquist curve with k
r
 varying from 0.9 to 1.5 

上述分析证明了整个闭环系统的稳定性条件

①和②是满足的，下面利用零点分布图对稳定性条

件③进行证明。根据式( 11 )，注意到加号两边的传

递函数的特征式均为 1+sLf[sCf+Yc( s )]。为了证明整

个 闭 环 系 统 是 否 稳 定 ， 可 转 换 成 证 明 特 征 式

1+sLf[sCf+Yc( s )]的零点是否均分布在复平面的左

半平面，利用 MATLAB 软件作出特征式零点分布

情况，如图 10 所示，可见所有零点都在左半平 

 

图 10  特征式的零点分布 
Fig. 10 Zero distribution of characteristic formula 

面，即稳定性条件③是满足的，因此闭环系统稳定。 

3 谐波检测及电流参考信号生成环节

设计 

3.1 指令信号生成原理分析 
由第 2 节分析可知，设计的电流控制环路是稳

定的，加入的重复控制器和单零点-单极点补偿环

节保证了电流环路具有较小的稳态误差和较快的

动态响应速度，使电流环的控制对象
mLi 能准确地

跟踪电流参考信号 iref，为实现谐波补偿功能，将

在本节介绍电流参考信号 iref 中的基波成分和谐波

成分的获取。 
为减小运算量，传统的电压谐波检测可通过滤

波器或快速傅里叶变换等算法，分离出输入信号

vin( s )中的基波分量 vin,f( s )，再用 vin( s )减去 vin,f( s )
得到谐波分量 vin,h( s )。由中心频率 ωo 为 50 Hz 的

二阶带通滤波器 Gb( s )分离出 vin,f( s )，Gb( s )的形式

为 2 2
b o o ob b( ) ( ) ( )G s Q s s Q s       ，其中 Qb

为品质因数。 
文献[14]提出利用光伏并网逆变器补偿局部配

电网中的谐波电流，文中假设了虚拟谐波导纳

1/Rv ， 将 参 考 电 流 中 的 谐 波 分 量 iref,h( s ) 变 为

vin,h( s )/Rv。该检测方法不需要改变变换器本身的

采样电路结构，但存在下列问题：①Rv 的取值与电

网阻抗 ZG( s )相关，但由于 ZG( s )的大小和相位未知，

Rv 的大小和相位不能精确确定；②iref,h( s )由 vin,h( s )
成比例增大得到，当变换器进行谐波补偿功能时，

流经 ZG( s )的谐波电流减少，PCC 电压的谐波分量

vin,h( s )会相应减小，经检测环节生成的 iref,h( s )和谐

波补偿电流也会减小，影响补偿效果。 
针对上述问题，提出了 1 种基于重复控制的自

适应参考电流生成方法，如图 11 所示。在图 1( c )
所示的控制结构中包含1个去绝对值运算和1个绝对

值运算，为便于后续分析，认为其作用效果相互抵消。 
在图 11 中，控制器 Ga( s )包含 1 个简单的重复

控制器，其仅含有 1 个内模环节和增益环节 Kh，表

达式为 
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sa h
( )e( ) 1

1 ( )e

NT s

NT s

Q s
G s K

Q s





 
   

 ( 16 ) 

 

图 11  参考电流生成的控制框图 
Fig. 11 Control block diagram of reference  

current generation 

与传统的 PFC 变换器相似，参考电流信号 iref( s )
由电压控制器 Gv( s )输出 Ve 和指令信号 vc( s )相乘得

到，即 iref( s )=Vevc( s )，此处认为 Ve 为常数。当输入

电压 vin( s )中含有谐波时，假设谐波检测环节能够

准确地得到输入电压 vin( s )的基波分量 vin,f( s )和谐

波分量 vin,h( s )，可将谐波分量 vin,h( s )作为误差信号，

而将 vin( s )和 vin,f( s )分别作为被控对象和参考信号，

并结合控制器 Ga( s )实现被控对象 vin( s )跟随上参考

信号 vin,f( s )。在 ZG( s )大小和相位未知的情况下，控

制器 Ga( s )以减小 vin,h( s )为目的，根据 vin,h( s )的变

化情况，自适应地生成谐波补偿信号 vz( s )。针对问

题②，由于控制器 Ga( s )包含了重复控制器，具有

当误差量减小为 0 时其输出不变的特点，因此当

vin,h( s )减小时，vz( s )不会减小。 
根据图 11 可得 iref( s )所含的基波分量 iref,f( s )和

谐波分量 iref,h( s )分别为 

ref,f e in,f e b in( ) ( ) ( ) ( )i s V v s V G s v s   ( 17 ) 

 ref,h e a in,h e a b in( ) ( ) ( )= ( ) 1 ( ) ( )i s V G s v s V G s G s v s 

  ( 18 ) 
其中，iref,h( s )为谐波补偿参考电流，使变换器

实现谐波补偿功能，而 iref,f( s )的加入可以保证变换

器具有较高的 PF 值。 
综上，根据输入电压 vin( s )中是否含有谐波，变

换器可工作在 PFC 模式或谐波补偿模式，并在电

网阻抗 ZG( s )未知的情况下，可根据输入电压 vin( s )
中谐波分量 vin,h( s )的变化，自适应地调整参考电流

iref( s )中的谐波分量 iref,h( s )。 
3.2 谐波补偿式 PFC 变换器的谐波补偿能力 

PFC 变换器的谐波补偿能力需在时域下进行

分析。运用该控制方法的 PFC 变换器的谐波补偿能

力需要考虑 2 个限制条件：①PFC 变换器的最大限

制电流 Ilimit；②电感电流
m

( )Li t 的流向总为输入到

输出，始终大于等于 0。当控制器的采样电流值超

过 Ilimit 时，会使开关管 Q1 持续关断，此时 PFC 变

换器工作异常。当参考电流 iref( t )出现小于 0 的部

分时，电感电流
m

( )Li t 会持续为 0，此时，由于电

流环的被控量未跟踪参考电流 iref( t )，造成输入电

流 iin( t )畸变。为保证正常执行谐波补偿功能，根据

iref( t )=iref,f( t )+iref,h( t )，得到 iref( t )的不等式约束为 

ref,f ref,h limit0 [ ( ) ( )]i t i t I≤ ≤  ( 19 ) 

为求出 PFC 变换器谐波补偿的极限，即 iref,h( t )
的范围，还需具体求出 iref,f( t )的表达式。由于在电

网电压的正半周期和负半周期所计算的有功功率

相同，因此仅列出正半周期的计算情况。根据有功

功率的计算方法，可得输入功率 Pin 的表达式为 
0 L

0

2

in in in
L

2 ( ) ( )d
t T

t
P v t i t t

T


   ( 20 ) 

式中，t0 为电网电压刚进入正半周期的时刻。vin( t )
和 iin( t )均由其各自的基波分量和谐波分量构成，通

过对积分的计算发现，不同频率的正弦函数相乘后

在半个工频周期内的积分为 0，则式( 20 )可改写为 
0 L

0

2 2
in p1 p1 L

L
1

2 [ sin (2π )
t T

t
P V I f t

T
P


  

 

p p L v L i
2 1

2

sin(2π )sin(2π )]dk k k k
k n

V I kf t kf t t

P

 


 

 


 ( 21 ) 

式中：Vp1 为输入电压的基波幅值；Ip1 为变换器输

入电流的基波幅值；fL 为电网电压频率；Vpk 和 Ipk

分别为输入电压和输入电流的各奇数次谐波的幅

值；θvk 和 θik 分别为各次谐波电压和谐波电流的相

角；P1 为基波电流产生的有功功率；P2 为谐波电

流产生的有功功率。 
可知在执行谐波补偿功能时，PFC 变换器所吸

收的有功功率不仅包含基波电流的有功功率，也包

含谐波电流的有功功率。在实际情况中，因 Vp1Ip1

的值远大于 VpkIpk，且随着谐波次数的增加，VpkIpk

的值会越小，而且谐波的电压电流之间均存在一定
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的相位差，2 个正弦函数积分时，没有相位差会获

得更大的值。综上，谐波所产生的有功功率 P2 是

远小于基波的有功功率 P1 的。令 P2=αP1，α 为比

例常数，根据实验测量的数据计算，其取值应满足

0<α<0.05。可以得到基波的有功功率 P1 和输出功

率 Po 之间的关系式为 Po=η( 1+α )P1，η 为变换器效

率。由式( 21 )中 P1 的计算公式可以得到 iref,f( t )的表

达式为 

o
ref,f L

p1

( ) sin(2π )
2 (1 )

P
i t f t

V 



 ( 22 ) 

根据不等式( 19 )可以求出，在电网电压的正半

周期，谐波分量 iref,h( t )的上限和下限范围分别为 

o
ref,h max limit

p1

o
ref,h min

p1

[ ( )]
2 (1 )

[ ( )]
2 (1 )

P
i t I

V

P
i t

V

 

 

  

 
 

≤

≥

 ( 23 ) 

不等式( 23 )决定了 PFC 变换器在正半周期内 
所能补偿谐波的上、下限，负半周期同理。值得注

意的是，为保证谐波补偿功能的正常运行，变换器

在运行时仍需满足 iref( t )≥0。为了更容易满足此条

件，可以选择额定功率更大的 PFC 变换器，或者

在 PWM 整流器等能量可以双向流动的拓扑上运用

本文提出的方法。 
根据上述的限制条件，对图 11 中的控制器 Ga( s )

中的增益 Kh 进行设计。这里引入电压畸变率 βh 来

估计输入电压 vin 中的谐波电压的幅值 Vinh,p，可得

Vinh,p=βhVp1。根据 IEC 61000-2-2 标准，对于电压低

于 1 kV 的本地配电系统，因谐波干扰而导致公共

耦合点处的电压畸变率应小于 8%。对于需要补偿

谐波的公共耦合点，可取 βh=0.08，当公共耦合点

电压畸变率过大时，βh 应适当增大。根据重复控制

器的性质，其在开始补偿的第 1 个工频周期内会产

生 1 个较大的谐波补偿信号 vz，其幅值可近似等于

KhVinh,p，在随后的几个周期内，因 vin 中谐波被补

偿，Vinh,p 的值迅速减小，谐波补偿信号 vz 的幅值

的增加速度会放缓直至稳定。根据不等式( 19 )的限

制条件和图 11 所示的控制框图，在开始补偿的第

1 个 工 频 周 期 内 ， 应 满 足 KhβhVp1+Vp1>0 ， 即

Kh<1/βh。为保证在稳定之前仍满足不等式( 19 )的限

制条件，可引入比例常数 αh，取值范围为 0<αh<0.5。

Kh 取值可表示为 

h
h

h

=K



  ( 24 ) 

注意式( 24 )中的 αh 越大，参考电流 iref 的调节

速度越快，但是过快的调节速度可能引起过大的超

调量，导致不满足不等式( 19 )的限制条件，因此应

根据实际条件适当选取 αh 的值。对于控制器 Ga( s )
中的 Q( s )，和电流环一样，可以同样选择截止频率

为 5 kHz、阻尼比为 0.707 的二阶低通滤波器，保

证对高频干扰信号的衰减。 
3.3 谐波补偿式 PFC 变换器的等效电路 

可以通过分析谐波补偿式 PFC 变换器的等效

电路来得到变换器的输入导纳特性。参考电流 iref( s )
由其基波分量 iref,f( s )和谐波分量 iref,h( s )组成，将式

( 17 )和式( 18 )代入其中，可求出小扰动下 ref
ˆ ( )i s 与

inˆ ( )v s 之间的关系式为 

ref e F in e F a in
ˆ ˆ ˆ( ) ( ) ( ) [1 ( )] ( ) ( )i s V G s v s V G s G s v s    

  ( 25 ) 
将式( 25 )代入式( 11 )，并在两边同时除 inˆ ( )v s ，

可得到变换器的输入导纳 Yin( s )为 

in e a F
f f c

1( ) { ( ) ( )
1 [ ( )]

Y s V T s G s
sL sC Y s

  
 

 

    e F a a f c[1 ( )] ( ) ( )+[ ( )]}V G s T s G s sC Y s   ( 26 ) 

根 据 Zin( s )=1/Yin( s ) ， 可 得 输 入 阻 抗 Zin( s ) 。    
图 12 为输入阻抗 Zin( s )的伯德图，其中虚线为传统

Boost PFC 变换器的输入阻抗特性，实线为提出的

基于电压检测的 Boost PFC 自适应谐波补偿控制方

法的变换器输入阻抗特性。由图 12 可见，在基波

频率 50 Hz 处，两者的输入阻抗基本相同。而在各

低次谐波频率处，提出的谐波补偿控制可以使变换

器拥有更低的阻抗，即变换器可以吸收谐波电流，

拥有谐波补偿功能。比如在 150 Hz 和 450 Hz 处，

对应的输入阻抗大小如果以 dB 为单位，分别为

17.7 dB 和10.2 dB，相比于传统 Boost PFC 变换

器在此频率处的输入阻抗有了明显的降低。图 13
为增益 G( s )的伯德图，增益 G( s )代表 vPCC( s )对基
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波和各次谐波分量的敏感程度，下面对增益 G( s )
进行推导和说明。 

 

图 12  输入阻抗 Z
in

( s )的伯德图 
Fig. 12 Bode diagram of input impedance Z

in
( s )                          

 

图 13  增益 G( s )的伯德图 
Fig. 13 Bode diagram of gain G( s ) 

将非线性负载等效成 1 个谐波电流源 ih( s )，而

拥有谐波补偿功能的 PFC 变换器可等效成其输入

阻抗 Zin( s )，根据图 2 所示的电路，可求出公共耦

合点电压 vPCC( s )的表达式为 

in
PCC G G h

in G

( )( ) [ ( ) ( ) ( )]
( ) ( )
Z s

v s v s Z s i s
Z s Z s

 


 ( 27 ) 

将点乘符号的左边部分作为增益，点乘符号的

右边部分作为输入信号，将vPCC( s )作为输出。令

G( s )=Zin( s )/[Zin( s )+ZG( s )]、U( s )=vG( s )-ZG( s )ih( s )，

式( 27 )可以写成 vPCC( s )=G( s )U( s )。增益 G( s )代表

vPCC( s )对基波和各次谐波分量的敏感程度，即如果

增益 G( s )在基波和某次谐波处的幅值越大，说明当

该频率的正弦波作为输入时，vPCC( s )中该频率的正

弦波的含量越大。因为谐波源 ih( s )的存在，使得输

入信号 U( s )中既含有基波分量也有谐波分量。选择

电网阻抗 ZG( s )由 1 个 2 Ω 电阻与 1 个 2 mH 电感

串联组成，作出增益 G( s )的伯德图。当 PFC 变换

器拥有谐波补偿功能时，G( s )在各次谐波频率处的

幅值都比传统 PFC 模式下的要小，说明虽然 U( s )
中含有谐波，但此时 vPCC( s )对各次谐波分量的敏感

程度更低，vPCC( s )中的谐波含量会更小。 

4 实验验证 

为了验证所提出的基于电压检测的 Boost PFC

自适应谐波补偿控制方法的有效性和正确性，搭建

了 1 台 500 W 的 Boost PFC 变换器实验样机，并采

用 TI 公司生产的 TMS320F28335 作为数字控制芯

片，电路参数见第 2.2 节，实验平台如图 14 所示。

实验部分采用泰克 PA1000 功率分析仪测量 PF 值、

THD 值，采用泰克 MDO3024 示波器记录波形。 

 

图 14  实验平台 
Fig. 14 Experimental platform 

为进行谐波补偿实验，将 1 个 5 Ω 电阻和 1 个

1 mH 的电感串联，作为电网阻抗 ZG。并采用 1 个

不控整流电路作为非线性负载，其直流侧电容

Cr=220 μF，负载 Rr=1 200 Ω。按照图 2 所示的连接

方式，进行实验。图 15 为变换器工作在谐波补偿

模式下的实验波形。图 15( a )为变换器工作在传统

PFC 模式的实验波形，因为非线性负载的接入，使

电网电流 iG 出现较大的畸变，此时其 THD=12.453%；

当 iG 流经电网阻抗 ZG 时，会使 vin 也产生畸变，此

时 vin 的 THD=1.104%。图 15( b )为变换器工作在谐

波补偿模式的实验波形，由于 PFC 变换器开始执

行谐波补偿功能，因此 iin 中包含谐波补偿电流，使

iG 的畸变有了明显的减小，其 THD 减小为 1.886%，

同时 vin 的 THD 也减小到 0.147%。此时变换器     
的 PF 为 0.976，变换器仍拥有一个较高的 PF 值。    
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图 15( c )为 PFC 变换器的实验波形，其中 iref 由 DA
芯片按比例缩小后输出。可见电感电流

mLi 较好地

跟踪了参考电流 iref，并且运行在谐波补偿模式下

时，PFC 的输出电压 vo 的平均值为 402 V，无明显

畸变，经测量，纹波大小为 20 V，输出电压纹波率

为 4.975%，因此变换器在谐波补偿模式下工作时，

对负载的供能不受影响。 

 
图 15  谐波补偿模式下的实验波形 

Fig. 15 Experimental waveforms in harmonic 

compensation mode 

图 16 为不同负载下的变换器 PF 值和电网电流

iG 的变化曲线，在传统的 PFC 模式下，PFC 变换

器拥有接近于 1 的功率因数，但此时 iG 中的 THD
值较大，均大于 10%。随着 PFC 变换器的功率减

小，iG 中的基波电流也减小，根据 THD 的计算方

法，在同样的谐波大小下，THD 增加，如图 16 中

数据点为实心圆的折线所示。施加谐波补偿控制

后，在不改变控制参数的前提下，iG 的 THD 保持

在较低水平，随着功率的降低缓慢增加。变换器的

PF 值因输入电流基波分量的减小也随之降低，但

始终保持在 0.90 以上。 

 

图 16  不同负载下的测试情况 
Fig. 16 Test results under different loads 

图 17 为按照文献[14]提出的传统参考电流生成

法的实验波形，即设置虚拟谐波导纳1/Rv，iref,h

与 vin,h 的关系为 iref,h=vin,h/Rv。由于谐波补偿会使

vin 中的谐波分量 vin,h 减小，由此生成的参考电流谐

波补偿分量 iref,h 也会减小，影响其对电网电流中谐

波的补偿效果，此时 iG 的 THD 为 3.510%。图 18

为 iG 的各次谐波柱状图。由图 18 可见，传统参考

电流生成法和本文提出的基于重复控制的自适应

参考电流生成方法都可以降低 iG 的各次谐波含量，

且基于重复控制的自适应参考电流生成方法拥有

更好的谐波补偿效果。 

 

图 17  按文献[14]中方法的波形  

Fig. 17 Waveforms according to method proposed in  

Ref. [14] 

 

图 18  i
G

的各奇次谐波含量柱状图 
Fig. 18 Histogram of each odd-order harmonic content of i

G
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图 19 为不同电网阻抗下的实验波形。将 1 个

3.3 Ω的电阻和 2 个 1 mH 的电感串联，作为图 19( a )
的电网阻抗；图 19( b )的电网阻抗为 5 Ω 的电阻；    
图 19( c )的电网阻抗为 1 个 5 Ω 的电阻和 1 个 2 mH
的电感串联。经测量，这 3 种电网阻抗情况下的电

网电流 iG 的 THD 分别为 1.987%、1.913%和

2.075%，PFC 变换器的 PF 分别为 0.976、0.976 和

0.977。与图 15 所示的实验结果相比，说明本文提

出的控制方法可适应电网阻抗的变化，改善从公共

耦合点处流入电网的电流 THD 值。 

 
图 19  不同电网阻抗下的实验波形 

Fig. 19 Experimental waveforms under different  

grid impedances 

另外，为模拟非线性负载功率变化的情况，在

某个时刻将不控整流电路的电阻 Rr 从 2 000 Ω跳变

为 1 000 Ω，实验波形如图 20 所示。跳变瞬间的实

验波形和稳定后的实验波形分别如图 20( b )和( c )所
示。经测量，跳变前 iG 的 THD 为 1.917%，稳定后

iG 的 THD 为 2.075%，较好地实现了对非线性负载

谐波的有效补偿。 

 

图 20  非线性负载功率变化的实验波形 
Fig. 20 Experimental waveforms under nonlinear 

variations in load power 

5 结论 

本文提出并研究了 1 种基于电压检测的 Boost 

PFC 自适应谐波补偿控制方法，利用 PFC 变换器

输入电流可控的特点，使 PFC 变换器产生谐波补

偿电流，补偿从公共耦合点流入电网的谐波电

流。为实现 Boost PFC 变换器对谐波电流的补偿，

设计了含有嵌入式重复控制环节和单零点-单极

点补偿的电流控制器，保证变换器的输入电流准

确跟踪参考电流，并设计了 1 种基于重复控制的

自适应参考电流生成方法，在参考电流信号生成

环节中加入了重复控制器，使变换器的各次谐波

频率下的输入阻抗减小，保证其对谐波电流具有

良好的补偿效果。通过搭建的实验平台得出如下

结论。 
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( 1 )本文研究的基于电压检测的 Boost PFC 自

适应谐波补偿控制方法，可以使变换器在公共耦合

点电压无畸变时运行于传统 PFC 模式；当公共耦

合点电压存在畸变且电网阻抗不同时，变换器可以

在实现 PFC 功能的同时，对谐波电流进行补偿，并

保持输出电压的稳定。 
( 2 )变换器能根据电网中的非线性负载的变化

调整谐波补偿电流，使流经电网阻抗的电网电流

THD 保持在较低水平。 
本文仅研究了单 PFC 式负载的谐波补偿能力，

为实现更大功率的谐波补偿，仍需对局部配电网中

的多 PFC 式负载协同补偿模式进行进一步研究。 
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