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摘要：针对航空/车载电源对全国产化高功率密度模块电源的需求，提出宽频三相功率因数校正 PFC(power 
factor correction)电源模块网侧电流谐波抑制及数字控制策略优化方法，旨在解决宽频输入下谐波抑制与控制器

资源利用效率提高的难题。通过建立三相 PFC 系统的旋转坐标系 d 轴等效模型，为间接电流控制提供理论依据，

并引入比例积分谐振 PIR(proportional integral resonant)控制器至直流电流环，有效优化谐波抑制性能。在嵌入式

架构层面，采用中断嵌套与中央处理器/可编程控制加速器 CPU/CLA(central processing unit/control law accelerator)
并行计算机制，显著提高 CLA 任务执行频率。实验结果验证了该数字控制方法在谐波抑制与资源利用率优化方

面的有效性。 
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Abstract: In response to the demand for fully domestic and high-power-density modular power supplies in aviation/ 
vehicle applications, a grid-side current harmonic suppression and digital control strategy optimization method for wide- 
frequency three-phase power factor correction (PFC) power modules is proposed, which aims to address the challenges of 
harmonic suppression under wide-frequency input conditions and improve the controller’s resource utilization efficiency. By 
establishing a d-axis equivalent model of a three-phase PFC system in a rotating coordinate system, a theoretical basis for 
indirect current control is provided. In addition, a proportional integral resonant (PIR) regulator is introduced into the DC 
current loop, so as to effectively enhance the harmonic suppression performance. At the embedded architecture level, an 
interrupt nesting mechanism and a parallel computing architecture using central processing unit/control law accelerator 
(CPU/CLA) are adopted, significantly increasing the execution frequency of CLA tasks. Experimental results validate the 
effectiveness of the proposed digital control method in harmonic suppression and resource utilization optimization. 
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随着电力电子技术的发展，航空、车载电源等

领域对高功率密度模块电源的需求日益迫切[1]。传
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统一次电源多采用不可控整流或晶闸管相控整流

方案，但面对变频交流发电机输出电压的宽范围频

率及幅值波动，以及非线性负载增多导致的谐波污

染问题，此类传统方案已难以有效应对。随着国际

政治军事环境日益复杂，尤其是在中美科技竞争持

续加剧的背景下，高端模块电源的全国产化自主可

控已成为保障国家安全和国防现代化建设的重要

基石。 
与常规整流器相比，三相脉冲宽度调制 PWM 

(pulse width modulation)整流器能够实现网侧低谐

波电流与可控功率因数 PF(power factor)[2-5]。根据

输出特性，PWM 整流器主要分为电压源型整流器

VSR(voltage source rectifier) 和 电 流 源 型 整 流 器

CSR(current source rectifier)两类。得益于功率器件、

调制策略及控制算法的发展，CSR 已在飞机电源系

统、数据中心及电机驱动等领域获得广泛应用。三

相 CSR(或三相降压型整流器)因其独特优势成为航

空电源前端整流模块的首选：其一，当接入 115 V
三相电压系统时，VSR 输出电压过高；其二，CSR
具备更宽的输出电压调节范围，且在输出短路时具

备直流电流自限流能力，可靠性显著提升[6]。 
近年来，基于三相 CSR 拓扑的三相功率因数

校正 PFC(power factor correction)电路取得了重要

进展。控制策略从早期的集成芯片方案[7]逐步演进

至数字化微处理器实现，促进了先进调制技术与控

制方法的开发[8-13]，推动了拓扑结构的优化[14]。 
由于 PWM 方波及低成本磁件的易饱和特性，

AC-DC 变换器会产生大量的谐波电流注入交流电

网，造成严重污染。现有研究普遍依赖交流侧谐波

抑制技术[15]，但这一方法需要搭建额外的三相交流

电流采样电路。为突破体积与成本限制，本文提出

不采样交流输入电流的创新方案，通过直流电感电

流实现间接电流控制并进行谐波抑制。该方法虽曾

被相关学者提出[16]，但未在考虑全国产化资源受限

且宽频输入的工况下实现过。文献[17]虽采用间接

电流控制，但未建立有效的谐波抑制机制。 
在控制实现层面，当前主流方案依赖于高性能

数字信号处理器 DSP(digital signal processor)实现

数字控制。考虑到全国产化下的成本、体积约束及

极 端 环 境 下 的 高 可 靠 性 要 求 ， 相 较 于 更 优 的

TMS320F280049 等芯片，目前其国产化替代还未

接受市场的充分检验，TMS320F28377 等双核高端

芯片目前没有国产替代，且该芯片体积较大、成本

较 高 。 因 此 ， 本 文 选 用 主 频 60 MHz 的 国 产

ADP32F035 微控制器，对标 Ti TMS320F28035。该

芯片为 32 位定点芯片且无直接存储器访问 DMA 
(direct memory access)模块，内存较少，性能较为

低端。需指出的是，现有研究多采用高算力芯片，

如文献[6]使用 150 MHz 的 TMS320F28335 DSP，

文献[18-19]采用 70 MHz 的 dsPIC33EP64GS805 
DSP。文献[20]虽选用 60 MHz 低成本 DSP，但其

控制架构存在明显局限——25 kHz 的统一控制频

率在 800 Hz 工频输入下采样点严重不足，导致谐

波抑制算法无法有效实现。现有方案未能充分发挥

低性能 DSP 的资源潜力，制约了系统竞争力。 
针对上述问题及瓶颈，本文提出系统性解决方

案：在控制算法层面，通过间接电流控制架构引入

直流侧电流的比例积分谐振 PIR(proportional integ- 
ral resonant)控制器以解决谐波抑制问题；在系统架

构层面，构建中断嵌套与中央处理器/可编程控制加

速 器 CPU/CLA(central processing unit/control law 
accelerator)并行计算机制以提高离散处理频率。首

先推导三相 PFC 系统的 d 轴等效电路模型；然后

设计模块电源控制架构，实现嵌入式系统优化；最

后通过实验验证所提方案的有效性。 

1 三相 PFC 系统建模 

考虑模块电源设计为前级降压型 PFC 整流电

路实现单位 PFC 及 AC-DC 电压转换，后级使用交

错并联 Boost 电路进行升压，中间使用大电容解耦，

因此前、后级可分开闭环控制。全系统的难点主要

集中在前级 PFC 电路。 
由此，对三相 Buck 型 PFC 变换器进行建模分

析。设三相输入相电压为 ex(x=a, b, c)，输入交流

CLC 滤波器，若忽略网侧输入线路阻抗，则该滤波
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器可等效为 LC 滤波器，前级三相 PFC 主电路拓扑

如图 1 所示。图中：Lf 为交流侧滤波电感；
fLR 为

交流电感寄生电阻；
xLi 为交流滤波电感电流； mxu

为桥臂端电压；Cf 为交流侧滤波电容；
fCR 为用于

构建无源阻尼的电容串联电阻；
xCu 为交流滤波电

容电压；imx 为桥臂端电流；S1~S6 为桥臂开关管；

DF 为续流二极管；Ld 为直流侧电感；
dLR 为直流

电感寄生电阻；idc 为直流侧电感电流；Cd 为直流

侧输出电容；Rd 为负载电阻；io 为输出电流；uo

为输出电压。 

 

图 1 前级三相 PFC 主电路拓扑 
Fig. 1 Topology of front-stage three-phase PFC main circuit 

1.1 三相系统建模分析 
三相系统方程[13]满足 
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  (1) 
式中，mx 为调制信号。 

将三相分量 abc m{ , , , , a,  b, c| }
x xx L C x xe i u u m x X

从三相静止坐标系转化为两相 αβ 静止坐标系，可

得 { , , , , }L C m    X e i u u m ，通过 Clarke 等功

率变换为 

3s-2s abcαβ  X T X   (2) 

式中：Xαβ=[Xα Xβ]
T；T3s-2s 为 Clarke 坐标变换系数
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式中： T T T

m m m[ ] [ ] [ ]L L Li i e e u u
          ； ； ；i e u  

T[ ]m m  m 。以上均为各两相静止坐标系下的

变量。 
两相静止坐标系等效电路拓扑如图 2 所示。 

 
图 2 两相静止坐标系等效电路拓扑 

Fig. 2 Equivalent circuit topology in two-phase stationary 
coordinate system 
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可将两相静止坐标系转化为两相旋转坐标系

进行分析。对该系统中的两相分量 Xαβ，将其从三

相静止坐标系转化为两相 dq 静止坐标系下的变量

m{ , , , , }
dq dqdq dq L C dq dqX e i u u m ，可通过 Park 等幅值

变换为 

2s-2rdq αβ X T X   (4) 

式中：Xdq=[Xd Xq]
T；T2s-2r 为 Park 坐标变换系数矩

阵， g g
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t t

t t
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T ，ωg 为系统输入

交流量的工频角频率。 

则 dq 坐标下的系统方程可转化为 
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式中： T T T
m m m[ ] [ ] [ ]

dq d qL L L dq d q dq d qi i e e u u  ； ； ；i e u  
T[ ]dq d qm m 。m 以上均为各两相旋转坐标系下的

变量。 

两相旋转坐标系等效电路拓扑如图 3 所示。 

1.2 d 轴功率等效模型 

对于三相 PFC 系统，其 PF 基本为 1.0，即

功率无功分量趋近于 0，且在两相旋转坐标系

中，q 轴无功分量本身具有较高的稳定性，且 q

轴与 d 轴耦合项增益系数较小。因此，根据 d

轴有功分量的动态特性推导其等效的单相 DC- 

DC 模型。 

根据等功率变换原则，设等效输入电压 en、

滤波电感电流 iLn、桥臂中点电压 um、调制度 m
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  (6) 
式中：Em 为输入相电压幅值； mLI 为输入电感电流

幅值；Umm 为滤波电容电压幅值；Mm 为三相调制

波幅值。 

 

图 3 两相旋转坐标系等效电路拓扑 
Fig. 3 Equivalent circuit topology in two-phase rotating 

coordinate system 

此时三相输入功率 Sin 与等效 Buck 输入功率

Pin 满足 
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式中，
fn fnfn fnL CL R C R、 、 、 为交流滤波等效参数，可

分别折算为
fn f fnfn f fn f

3 3 2  
2 2 3L L CL L R R C C R   、 、 、  

f

3
2 CR 。 

d 轴等效模型等效电路拓扑如图 4 所示。对

其进行小信号线性化分析，并忽略高阶小信号

量，可得 
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式中： nL̂i 为等效滤波电感电流扰动； nê 为等效

输入电压扰动； mû 为等效端电压扰动； dcî 为等

效直流电感电流扰动；Idc 为直流输出侧电感电

流直流稳态值； m̂ 为调制度扰动；Um 为等效

DC-DC 拓扑输入电压直流稳态值；M 为调制度

稳态值。 

 

图 4 d 轴等效模型等效电路拓扑 

Fig. 4 Equivalent circuit topology model of d-axis 

忽略 io，设输入电压稳态恒定值为 En，输出电

压稳态值恒定为 Uo，则各稳态值满足 
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m̂ 至 dcî 的传递函数
dci mG 为 

dc

dc d
m dc f 2

f d

ˆ
( ) ( )

ˆ 1i m

i G
s U MI

m G
G G

M G
  


 (11) 

式中：Gf、Gd 分别为交流滤波等效系统传递函数与

直流测系统传递函数， fn

fn fn

f d( ) ( )
1

C

L C

G
G s G s

G G
 


、  

d

d d
1

L

L CR

G

G G
，其中滤波电感等效阻抗

fnLG 、滤波电

容等效阻抗
fnCG 、直流电感等效阻抗

dLG 、输出电

容 与 负 载 等 效 阻 抗
dCRG 分 别 表 示 为

fn
( )LG s   

fn

fn d

fn d

fn

fn fn d

11 1( ) ( )C

C L
L L
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G s G s
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


。 

dcî 至输出电压扰动 oû 的传递函数
ou iG 为 

o d

o d

d ddc

ˆ
( ) ( )ˆ 1u i CR

u R
G s G s

sR Ci
  


 (12) 

2 三相 PFC 控制器设计 

2.1 模块电源整体控制框架 

本文采用的整体控制框架如图 5 所示。为减少

成本、减小体积，不采样三相输入电流，仅采样三

相输入电压、前级整流器输出电压 uo、前级直流侧

电感电流 idc、后级输出电压 ub 及后级输入电感电

流 ib。 

 

图 5 整体控制框图 

Fig. 5 Overall control block diagram 
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对三相电压进行预处理。由于锁相环会引入复

杂的三角函数运算，在低性能芯片上消耗的资源过

多，因此，采用过零检测结合降阶广义积分器锁频

环补偿的方式[21]，在两相静止坐标系进行频率相位

的锁定与幅值的确定。 

前级外环为电压环，给定电压目标值斜坡软

启，与反馈 ou 作差得到 oû ，经过比例积分 PI(pro- 
portional integral)控制器得到电流参考值 dc,refi ；内

环与反馈 dci 作差得到 dcî ，经过 PIR 控制器得到 m。

m 与两相正交交流量归一化后相乘，得到调制波。

采用非对称调制的方式，实现最终调制信号的输

出，同时减小扇区切换产生的畸变[4]与零矢量时的

电压应力[10]。 
后级外环为电压环，在前级到达指令后，给定

电压目标值斜坡软启，与反馈 ub 作差得到后级输

出电压扰动量，经过 PI 控制器得到电流参考值

b,refi ；内环与反馈 ib 作差得到输入电感电流扰动量，

经过 PI 控制器得到占空比 d。d 通过错开 180°相

位的载波，生成交错的调制波给定到 2 个开关管，

以减小电流纹波。 

2.2 前级直流电感电流 PIR 控制器 

特别地，为减小体积、节约成本，在单位 PF
下，系统仅对直流侧电流进行间接控制，无法直接

控制三相输入电流。由于交流侧会出现较大的五、

七次谐波，即对应直流六次纹波，为减小输入电流

总谐波畸变率 THDi(total harmonic distortion of 
current)，对电流内环系统添加补偿器，对比 PI 控

制与 PIR 控制，其传递函数分别为 

i
PI p

i r r
PIR p 2 2

r n

2
2

K
G K

s
K K s

G K
s s s


 

  
    
  

 (13) 

式中：Kp、Ki 分别为比例控制、积分控制系数；Kr

为谐振控制系数；ωr 为谐振控制器带宽；ωn 为六

倍频纹波角频率，在稳态下满足 ωn=6ωG，ωG 为 ωg

的稳态值。 
整定 PIR 控制器参数。对于 PIR 控制器，由文

献[22]可得，在 Ki、Kr 不变的情况下，随着 Kp 的

增大，谐振频率范围缩小，会导致控制器对电网和

负载的波动较为敏感，若 Kp 过小，则相位滞后严

重。当 Ki 变化时，随着 Ki 的增大，低频增益增大，

但 Ki 过大也会使得相位滞后。当 Kr 变化时，随着

Kr 的增大，谐振点的增益增大，谐振频率的范围也

扩大，但 Kr 过大会使得相位超前，Kr 过小又会减

小谐振点的增益并缩小谐振范围。 

考虑加入 PIR 控制环路后的闭环传递函数为 

dc

dc

PIR PWM
c

PIR PWM

( )
1

i m

i m

G G G
G s

G G G



 (14) 

式中，GPWM 为调制环节传递函数。 

以 400 Hz 输入频率为例，当 Ki 在 0~400 范围

内递增时，相位滞后增量较少而低频幅值增量较

多，故先预设 Ki=250。由 Gc 特征方程可得 

r
r 2 2

r n

21
2

s
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s s
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s K s K G G




  
 (15) 

设控制器输出为 m，即 GPWM=1，设参数满足

工况与拓扑元件参数，ωr 可取为 0.5ωG~0.7ωG
[18]。

此处预设 ωr=0.6ωG，绘制不同 Kp 时关于 Kr 的根轨

迹，如图 6 所示。 

 

图 6 Kr 根轨迹 

Fig. 6 Root locus of Kr 

对于一般的控制系统，通常希望阻尼比选在

0.400~0.800 区间，这时系统超调较小，响应速度

也较快[12]。同时选择特征根模长对应的自然角频率
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在指定区间范围内，以满足响应速度和衰减率的综

合平衡要求。设置 PI 控制器控制频率为 10 kHz，

谐振控制器控制频率为 40 kHz，依据自然角频率远

小于控制频率的原则，选取范围为 1.00~4.00 kHz。

如图 6 所示，选取环形阴影与放射状阴影部分的叠

加部分。 
考虑相位裕度，当选择 Kp=0.050 时，取 Kr= 

0.257~0.786，对应相位裕度为 43.4°~25.4°；当

Kp=0.090 时，取 Kr=0.325~0.804，对应相位裕度为

45.7°~37.7°； 进 一 步 优化 设 计 ，取 Kp=0.070 、

Ki=250，Kr=0.500，此时阻尼比为 0.536，自然角频

率为 2.37 kHz，相位裕度为 40.6°，满足设计需求。 
由于低性能处理器运算速度有限，即离散频率

有限，在中高交流工频下使用双线性变换会产生峰

值偏移与相位偏移，如图 7 所示。因此，需使用预

畸变校正双线性离散方式，对谐振控制器进行处

理。即 

o

o s

1
tan( / 2) 1

z
s

T z








 (16) 

式中：s 为连续时间拉普拉斯变换中的复频率变量；

o 为畸变校准角频率，等于谐振峰频率，即 n ；

Ts 为离散控制周期；z 为离散时间复变量。校正后，

即可补偿偏移的峰值频率和相位。 

 

图 7 预畸变校正双线性变换效果示意 
Fig. 7 Schematic of performance of prewarping-corrected 

bilinear transformation 

3 低成本 DSP 嵌入式数字系统设计 

针对 ADP32F035 等小尺寸、低成本的定点微

控制器，其 CPU 内核通常集成基于 IQmath 的定点

数学加速器，而并行计算单元 CLA 支持浮点运算

且算力显著优于 CPU。由于此类芯片未配备 DMA
模块，传统方案中为抑制噪声设置的 n 次采样中

断，需在 CPU 低优先级任务中断间隙执行。待数

据采集完成后，方可启动下一周期控制。 
此时，CPU 或 CLA 通过软件分频或分时进行

不同带宽控制器的实现，并加入 CLA 并行计算以

提高计算速度，如图 8(a)所示。设 CPU 慢速中断

为定时器 Timer0，其实际运行时间为 tcpur，模拟数

字转换器 ADC(analog-to-digital converter)中断频率

与开关频率 fsw 一致，每一次运行时间为 tirqa。该方

案严格遵循硬件优先级的中断响应机制，运行稳定

性高。CPU 中的慢速中断周期 Tcpus 严格大于其运

行时间 tcpus，以避免时域/内存资源溢出及非法中断

触发。图中：fcpus 为 CPU 慢速中断频率，fcpus=1/Tcpus；

Tsw 为开关周期，Tsw=1/fsw；Tclas 为 CLA 运行周期；

fclas 为 CLA 运行频率，fclas=1/Tclas；tclar 为 CLA 程序

实际执行时间；CNT 表示计数器；ZRO 表示计数

到 0。 
然而，图 8(a)表明，尽管 CLA 具备高算力，

但因缺乏稳定高频的定时中断对其进行软件触发，

其与 CPU 被迫采用相同的离散控制周期，导致

CLA 利用率极小。 
为了使 CLA 中运行程序在时域上的分布密度

更高，采用 ADC 中断与 CPU 定时器(Timer0)中断

嵌套的方法，令 ADC 每隔 n 次触发 CLA 任务。对

于 ADC 中断，使用 EPWMx 在驱动波形不变化处

产生转换启动 SOC(start of conversion)信号进行触

发。如图 8(b)所示，新架构在维持 CPU 中慢速中

断控制频率小幅下降的同时，显著提高了 CLA 执

行频率。图中：tcpup 为加入中断嵌套后的 CPU 慢速

中断实际运行时间。 
考虑到 CPU 和 CLA 的离散控制频率，对于  

图 5 所示的控制框架，可将除谐振控制器以外的直

流环路控制放置于 CPU 的慢速中断中，将带宽、离

散精度要求更高的谐振控制、三相锁频预处理及调

制分配至 CLA 中并行运行。具体程序部署见表 1。  
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图 8 嵌入式架构时序示意 
Fig. 8 Schematic of timing sequence of embedded architecture 

表 1 程序部署说明 
Tab. 1 Instructions on program deployment 

中断/线
程模块 

执行频率/ 
kHz 

具体运行程序 

ADC 
中断 200 

采样、时基计数 
CLA 任务触发 

Timer0 
中断 10 

前、后级软启 
PI 控制器 

CLA 
中断 40 

采样滤波、交流预处理 
前级 R 控制器 
前级前馈控制 

空间矢量脉宽调制 

任务调度 2 

状态机 
控制参数拟合 
滤波参数拟合 
通信数据处理 

基于上述原则进行时序设计，ADC 中断与定

时器中断嵌套后，CPU 定时器运行时间延长至

tcpup。设 CLA 运行时间为 tclar，为充分利用 CLA 资

源，ADC 触发 CLA 间隔 n 次满足 

clar

sw

t
n

T

 
  
 

  (17) 

为确保多级嵌套中断时序逻辑的可靠性，其前

提是必须为高优先级中断的执行预留充足时间，从

而保障低优先级中断得以顺利执行。针对本设计中

的高频 ADC 中断，其关键在于仅包含采样、分频

计数及触发 CLA 任务 3 项固定操作，摒弃了任何

复杂运算或动态分支逻辑，从而确保了中断执行时

间的短暂性与确定性。 
进一步对系统进行合理配置，在确保系统具备

充分时间裕量的前提下，为实现控制周期最大化，

设 CPU 中慢速中断与 ADC 中断后，在慢速中断执

行过程中共被 ADC 中断抢占 np 次，满足 

cpus

cpup cpur p irqa

cpup re cpus

 p sw cpup p sw

min
 s.t.

( 1)

T

t t n t

t t T

n T t n T




 
 
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式中，tre 为须保留的供给主循环低速任务与通信的
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时间。 
经计算与测试，ADC 中断执行时间 tirqa= 

1.2 μs，远小于 Tsw=5 μs，为低频中断与其余线

程执行保留了充足的时间裕度。定时器中断频率

可设置为 10 kHz(9.804 kHz)，ADC 中断频率可

每隔 5 次触发 CLA 调制，即 CLA 中断为 40 kHz。 
CPU 的操作系统 OS(operating system)执行中

断机制管理，主要中断为 CPU 定时器中断和 ADC
中断。由于 DSP 硬件不支持中断嵌套，因此采用

软 件 方 式 执 行 中 断 嵌 套 。 使 用 外 设 中 断 扩 展

PIE(peripheral interrupt expansion)模块的多路复用

中断，使用创建的掩码值设置中断优先级，从而达

到软件嵌套中断。具体步骤如下。 
(1)设定全局优先级。修改中断使能寄存器

IER(interrupt enable register)以允许来自与当前中

断服务程序 ISR(interrupt service routine)相同 PIE 组

的 CPU 中断，并允许服务具有更高用户定义优先

级的 CPU 中断。 
(2)设置组优先级。将当前的 PIEIERx 值保存

到临时寄存器，并将 PIEIER 设置为允许为 PIE 组

中具有较高优先级的中断服务。 
(3)启用中断。通过将所有 1 写入 PIEACK 寄

存器来启用所有 PIE 中断；通过清除 INTM 来启用

全局中断。 
(4)中断服务函数 ISR 执行。在步骤(1)到(3)中

启用的中断(具有较高软件优先级的中断)将被允许

中断当前的 ISR，从而首先得到服务。 
(5)恢复 PIEIERx 寄存器并退出。 
分析程序执行架构对数字控制的影响，考虑

相对复杂的前级内环 PIR 控制器。其中，PI 控制

器以 10 kHz 周期执行，采用后向差分法进行离

散化；谐振控制器则在 CLA 任务中断中以 40 kHz
周期执行，并选用畸变预校正双线性变换进行离

散；驱动更新同样置于 40 kHz 中完成，故系统模

型通过零阶保持器以 40 kHz 采样频率进行离散，

从而得到内环的开环脉冲传递函数及其闭环特征

方程。通过 z-ω 域转换并应用劳斯稳定判据进行判

定，可验证该系统在所设计架构下的稳定性。 

4 实验验证与分析 

4.1 模块与拓扑参数 
搭建的实验测试平台如图 9 所示。控制芯片采

用国产 ADP32F035，对标 TI C2000 系列，主频

60 MHz 的 TMS320F28035。功率电路部分的 SiC 
MOSFET、肖特基二极管、驱动器、电流和电压采

样、输入滤波器和直流电感器及保护电路，与控制

部分的 DSP 芯片及其外围电路被部署在同一块全

砖电路板上。搭建外围测试台，包括外接支撑电容、

输入输出接线端子、输入电流保险丝，防止源侧故

障或电流失控导致模块损毁。 

 

图 9 模块电源实物 
Fig. 9 Specimen of modular power supply 

具体工况与拓扑元件参数见表 2 和表 3。 

表 2 工况参数 
Tab. 2 Operating parameters 

参数 数值 
额定输出功率 Po/W 1 500 

开关频率 fsw/kHz 200 
网侧相电压有效值 Erms/V 85~140(额定 115) 

网侧相电压频率 fg/Hz 50~800(额定 400) 
前级 PFC 输出电压 uo/V 200 

后级 Boost 输出电压 ub/V 270 

4.2 实验验证 
测试全工况范围内的运行结果，在 115、85 和

140 V 输入下，满载设置分别为 1.0 和 1.5 kW，50、

400、800 Hz 3 个节点频率的启机运行工况如图 10
所示。满载下输出电压误差在 1 V 以内，占额定输

出电压的 0.37%，精度高，且 PF>0.99。 
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表 3 拓扑元件参数 
Tab. 3 Component parameters of circuit topology 

 

 
图 10 全输入工况满载运行 

Fig. 10 Operating performance at rated load under 
full-scale input conditions 

测试额定工况 115 V，输入 50 和 400 Hz 时的

输入 THDi 如图 11 所示。50 Hz 时 THDi=1.55%，  
400 Hz 时 THDi=1.99%，均小于 2.00%。 

全工况范围下的 THDi 测试值如图 12 所示，

前级电流内环采用 PIR 控制器有效降低了交流电

流的谐波分量，使得模块在 1/3 载以上的运行功率 

参数 数值 

交流滤波电感 Lf/μH 60 

交流滤波电容 Cf/μF 1.32 

前级直流侧电感 Ld/μH 230 

前级支撑电容 Cd/μF 180 

后级输入电感 Lb/μH 240 

后级支撑电容 Cb/μF 180 
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图 11 额定工况下电压电流稳态波形 

Fig. 11 Steady-state voltage and current waveforms under 

rated operating conditions 

 

图 12 全工况范围输入 THDi 

Fig. 12 Input THDi over full-scale operating range 

下，THD 均满足国标 5.00%的需求，以适应不同的

负载等级。 

5 结论 

本文基于国产低成本 DSP 平台，提出了一种

宽频三相 PFC 全国产化电源模块网侧电流谐波抑

制及数字控制策略优化方法，得出主要结论如下。 

(1)在控制算法层面，通过三相系统模型推导至

d 轴等效模型，为间接电流控制算法提供了模型理

论依据，并对前级 PFC 直流电感电流环，引入了

PIR 控制器，显著提升了谐波抑制能力，改善了输

入电流 THD。 

(2)在嵌入式系统架构层面，采用 CPU 中断嵌

套机制，结合 CPU/CLA 并行计算，显著提高了 CLA

中断执行频率，突破了低性能 DSP 的资源瓶颈。 实

验平台基于改进时序架构搭建，并验证了其稳   

定性。 

综上，本文解决了全国产化三相 PFC 电源模

块宽频输入下，无交流电流采样时的谐波抑制问题

与低成本 DSP 芯片高效利用问题。然而，极端工

况下的动态响应优化仍需深化研究。未来将进一步

探索大信号扰动下的动态响应问题与解决方法。 
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