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摘要 

本論文提出以可變輸出功率因數修正(variable output voltage power 

factor ccorrection, VOPFC)轉換器與變頻器整合，發展一具有高效率、高功

因之整合式家用變頻壓縮機驅動器。此VOPFC為串聯式升/降壓電路架

構，透過兩組功率開關控制輸入電流追隨輸入弦波電壓，達到降低電流總

諧波失真比(total harmonic distortion, THD)、提升功率因數之目的，同時可

不受輸入電壓大小之限制，實現廣範圍輸出電壓特性；在壓縮機馬達低速

運轉時提供低電壓，馬達高轉速運轉下則提供高電壓。在維持相同電流漣

波比例條件下，低電壓操作時，可降低後級變頻器之開關切換頻率，大幅

減低開關切換損失，提升整體工作效率，而在高電壓操作下，可使系統具

有較佳之動態響應及高轉速的能力。本文之發展平台以數位信號處理器(TI 

TMS320LF-2407A)完成包含前級功率轉換器之電流、電壓迴路及後級變頻

器之馬達電流、速度閉迴路，完成一個額定功率500W、功率因數達0.99的

PWM/PAM變頻驅動器，速控範圍為50-3000 RPM：此驅動器具有串聯通

訊介面，可由外部下達速度命令與設定控制參數，利於壓縮機變頻系統整

合。 

關鍵詞：壓縮機、無刷直流馬達、可變輸出功因修正器、脈波振幅調變、脈波寬

度調變 
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Abstract 

This thesis proposes the integration of variable output voltage power 
factor correction (VOPFC) converter and inverter to develop a high efficiency, 
high power factor and variable speed compressor driver applied in household 
applications. The VOPFC converter is a cascaded buck-boost converter with 
two power switches to regulate the input line current with low total harmonic 
distortion (THD) and at the same time to maintain an adjustable dc-link voltage 
which can be either higher or lower than the peak of the rectified line voltage. 
When the motor rotated in lower speed, VOPFC converter supplied the lower 
voltage. On the contrary, VOPFC converter output the higher voltage which 
can supply motor driver for the better dynamic response and higher speed. The 
output inverter stage can be operated in pulse amplitude modulation (PAM) 
mode or PWM mode with reduced switching frequency for efficiency 
optimization of the compressor motor driver to maintain a constant V/Hz ratio 
with specified current ripples. The development platform used in this thesis 
utilizes a DSP (TI TMS320LF-2407A) to provide a pre-stage power factor 
converter with current and voltage control loops and a post-stage motor voltage 
with speed control one. A PWM/PAM motor driver with rated power of 500W, 
0.99 power factor, and speed range of 50-3000 rpm is implemented. This motor 
controller also comprises a serial communication interface which allows 
external speed command and parameter setting, thus facilitates the integration 
of the variable frequency compressor driver. 
Keywords: compressor, brushless dc motor, variable output power factor 
correction (VOPFC) converter, variable output control, switch-mode digital 
control, pulse amplitude modulation (PAM) 
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第 一 章  

緒論 

1.1 研究動機 

根據能源評估專家估計，石化燃料將在40年之內全面枯竭，進一步引發全球

性能源危機；其中由國際能源總署(International Energy Agency, IEA)組織統計顯

示，全球消耗能源中佔高比例的淨用電量仍持續以2.6% 年增長率上升，而且眾

多用電產品中，如圖1.1所示，馬達消耗高達55%以上的淨用電量，然而我們目前

所使用的馬達及馬達驅動器效率並未達到最佳化，簡言之我們仍不斷地消耗大量

且多餘的能源。隨著科技的日新月異，人們藉由自動化家電產品為我們帶來更佳

方便舒適的生活，但能源消耗的問題卻顯得岌岌可危。西元1980初美國政府開始

針對馬達系統效率的提出「馬達超越計畫」(Motor Challenge Program)，預期能

在西元2010年前為全美節約1000 億瓦小時以上的用電(占全年用電5.5%)，與之

相對的台灣有97%的能源需仰賴進口，節約能源議題更顯重要性及急迫性。 

 
圖 1.1  全球總電力能源消耗比例圖 
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隨著地球暖化的問題日趨嚴重，石油危機造成全球經濟動盪，為了面對這些

全球性問題，人們對環境保護及節能省碳的要求水準日益提高，加上近年來電力

電子技術的顯著提升以及投入相關領域的學者變多，其高效率、高節能馬達驅動

器已成為未來的發展趨勢。在眾多的馬達應用產品中，最接近生活且消耗大量功

率的馬達產品為交通工具及家用壓縮機系統，其中馬達驅動之交通工具目前仍在

發展階段，市占率尚低，不過壓縮機的應用至西元1950年起，已普遍應用於一般

個人家庭生活；因為壓縮機產品的應用為長時間運轉，並長時間處於待機狀態，

若是能夠針對其壓縮機驅動器進行整合設計，配合現今已成熟發展的電腦微控制

器進行控制，可有效提升其壓縮機工作效率，大幅降低其多餘功率損耗。 

為了有效提升壓縮機的整體效率，新一代的壓縮機均採用高效率永磁式無刷

馬達變速驅動方式，此外透過微電腦控制變頻器進行變頻驅動，進一步降低冰箱

待機時能量損耗，達到高效能、高節能的目標。而如何發展低成本、高效率的關

鍵零組件壓縮機專用變頻器，遂成為重要的研究課題[1]-[10]。本論文將主要針

對家用式壓縮機系統整合及進一步提升效率進行研究與分析。 

隨著科技進步，變頻式壓縮機除了要求功率的提升之外，對於電源品質之要

求也越來越高；大功率的電能轉換器造成了電源品質汙染，過大的電流諧波將導

致系統功率因數不佳，此現象不僅會造成供電品質之惡化，也間接的造成輸配電

過程能量的損失。針對此問題，許多先進國家均已著手擬定相關的標準法規，對

於用電設備之功率因數及諧波污染加以規範，其中最重要的法規乃是歐盟在2001

年一月對電子設備諧波訂立的正式規範(EN61000-3-2)，規定凡輸出在75W-600W

之電子設備產品，都必須通過電流諧波測試(Harmonics test)，測量待測物對電力

系統所產生的諧波干擾，限制其功率因數及諧波標準，使其具備功率因數修正

器，更完整的規範將於後文討論[11-13]。 
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1.2 研究背景與發展現況 

馬達是一種將電能轉換動能的工具，透過電動馬達可讓生活更加便利及舒

適，加上電能是一種乾淨的能源，更適合應用在一般居家生活用品之上，電動馬

達隨著電力電子技術發展而日漸普遍。 

最早變頻器(inverter)登場時，感應馬達(induction motor)的壓縮機立刻成為主

流，因為其馬達結構簡單、製造成本低廉，適用於高速、大轉矩且毋須太複雜控

制之系統。然而隨著電力電子技術的進步，加上環保意識的抬頭，高效能、高節

能的要求日漸重要，直流無刷馬達(brushless dc motor, BLDCM)便逐漸地取代感

應馬達，成為主要的壓縮機驅動馬達。無刷直流馬達以永久磁石建立內轉子磁

場，其內部磁場的維持毋須消耗能量，因此與感應式馬達相較之下，效率較佳，

且在相同體積下具有較高的輸出功率。隨著無刷直流馬達應用日漸普遍，其馬達

驅動器的研究亦隨著眾人重視而快速發展，表1.1為各種馬達之比較圖表。 

表 1.1 各種馬達比較 

  三相感應馬達 單相感應馬

達 
直流馬達 伺服馬達 步進馬達 

驅動訊號 交流 交流 直流 直流/交流 脈衝 
控制方式 工業電子/變頻

器 
工業電子/變

頻器 
工業電子 閉迴路

/Encoder 
開迴路/步級角

應答時間       0.15sec 0.2sec 
優點 高速大轉矩 構造簡單 構造簡單 高速高應答 低價位高精度

缺點 體積龐大 需啟動器 出力較小 複雜、價高 速慢、噪音 
運用場合 大動力提供 較小動力提

供 
小動力提

供 
高速高精度 低速高精度 

 

壓縮機主要應用在冰箱、冷凍設備…等用途，其中傳統的電冰箱與冷凍系

統…等白色家電產品多採用單相感應馬達為主的壓縮機驅動系統，以ON-OFF方

式進行溫度控制。不過此種驅動方法不易達到恆溫之效果，且系統因為無法變

頻，只能夠操作在額定功率下，系統效率不佳且損耗較高。 
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近年來因為馬達驅動技術的進步，冷凍系統的壓縮機驅動方式也有了重大的

改變，採用交流變速驅動方式進行壓縮機之控制已成為市場發展的主流

[14]-[21]。交流馬達驅動器雖然有各種不同的形式，但驅動電路之電路架構則大

同小異，主要關鍵在於採用的脈寬調變(pulse width modulation, PWM)控制策略，

以及採用的開關切換技術(switching technology) [22]-[28]，此方面則仍有廣大的

研究空間得以改善馬達驅動器的效率與提高功率轉換器的功率密度。 

冷凍壓縮機的發展歷經了四個階段。第一個階段是80年代的單轉子壓縮機時

代，那是變頻空調的初級階段，由於單轉子壓機的效率低，發展受到限制，隨著

技術的改良，進入90年代第二個階段，此為是雙轉子壓縮機時代。第三階段是無

刷直流變頻時代，結合雙轉子壓縮機與高效率無刷直流馬達的優點，利用現代的

數位控制技術進一步的提高變頻壓縮機的效能。第四個階段是PFC＋PAM(pulse 

amplitude modulation, PAM)DSP數位控制時代。利用先進的DSP控制技術，將功

率因數修正、變電壓調控、PAM、無感測(sensorless)技術整合應用，使冷凍壓縮

技術進入全數位變頻調控的最高境界，新一代的數位PAM變頻驅動技術不僅充

分發揮無刷直流變頻壓縮機的優越性能，更能利用數位技術的特點，達到提高效

能、節約能源、改善電源品質、與實現超靜音運轉等多重目的[29]-[33]。 

圖1.2所示是目前採用PAM變頻壓縮機驅動技術的新型冰箱，採用PAM變頻

式壓縮機驅動方式的冷凍系統具有下列優點： 

• 可提高 25-30%的壓縮機效率 

• 可改善電源品質 

• 更佳的溫度控制效果 

• 可達成急速冷凍 

• 低起動電流 

• 可實現超靜音的運轉效果 
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圖 1.2  新型PAM變頻冰箱(a)東芝公司PLAZM冰箱(b)日立公司雙PAM冰箱(c)
夏普公司SJLC40E冰箱 

在馬達驅動控制中所需要的一些控制功能，如PWM控制、電流控制、轉速

估計、控制迴路補償、功因控制，乃至於一些應用上的特殊需求，均需要複雜且

快速的計算，微電子技術的發展，使得馬達控制得以建立幾乎不受運算速度限制

的發展平台，所需考量者主要在於成本。馬達控制的數位化已是必然的發展趨

勢，為了實現高級的智慧型控制方法，一方面必須採用16位元的單晶片DSP，另

一方面也可以藉由CPLD(Complex programmable logic device)將簡單卻需要快速

執行的電壓與電流控制予以數位IC化。本論文之發展平台主要以單晶片DSP為基

礎進行PWM/PAM變頻控制技術。 

功率因數通常是電源系統的考量項目，但由於法規與能源使用效率的要求，

具備功率因數修正(power factor correction, PFC)電路以提升其輸入端的功率因

數，將成為未來馬達驅動器的重要規格。應用於馬達驅動系統的功率因數修正電

路有別於一般應用於UPS的考量，這其中主要包括回生能力的考量以及PFC的輸

出是否需要變壓控制(variable output control)。具有輸出電壓變化功能的PFC轉換

器，簡稱VOPFC(variable output voltage PFC)，可與傳統的PWM變頻器結合，形

成一種具有可變磁滯控制的PAM/PWM雙級轉換器，同時達到功率因數修正與效

率提升的雙重目標。 

由於變頻式冷凍機壓縮機具有廣大的市場潛力，考量從環保觀點出發的所謂

環保冰箱的市場訴求，其開發的關鍵在於發展高效率低噪音的變頻式壓縮機。結
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合馬達整體設計的密閉式壓縮機是未來發展的趨勢。其中轉子採用永久磁鐵，具

有高效率、高功率密度、高轉速控制範圍等優點，若能結合Sensorless控制)技術

[34]-[36]與PAM技術[37]-[40]，更可以低成本方式發揮無刷直流馬達的效能。由

此當可瞭解採用低單價高效能DSP控制器的變頻式壓縮機將成為新一代冷凍與

空調系統的發展關鍵。 

一個冰箱冷凍壓縮機的系統方塊圖如圖1.3所示，壓縮機幫浦由馬達所驅

動，為了提高效率與縮小體積，兩者必須整合設計。壓縮機馬達的型式主要有三

種：感應馬達、磁阻馬達、與無刷直流馬達。這三種馬達均具有brushless的優點，

由上述之表1.1可知，感應馬達價格最為低廉，但效率也最差；磁阻馬達堅固、

效率高，但噪音大；無刷直流馬達效率高、噪音低，價格亦低，是壓縮機應用最

常被採用的馬達。本論文將針對高效率冰箱冷凍壓縮機的無刷直流馬達，設計並

發展新型的DSP為基礎之 PWM/PAM變頻驅動控制技術。 
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圖 1.3  變頻驅動冷凍壓縮機的系統方塊圖 

圖1.4所示是一個變頻式壓縮機驅動器的系統架構圖，其中壓縮機幫浦與無

刷直流馬達包含在機殼之內，驅動器則置於壓縮機之外。驅動器由控制器與功率

級兩部分所構成，功率級的主要功能是將輸入的交流電源轉換為馬達所需要的電
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源，控制器則負責產生功率開關的控制信號，達到控制馬達運轉的目的。高效能

冷凍壓縮機設計的關鍵可以從幾個不同的觀點來考量： 

1. 高效率與超靜音變頻式壓縮機的設計 

2. 天然冷媒壓縮機之設計 

3. 壓縮機內置永久磁鐵式(IPM)無刷直流馬達之設計 

4. 高效率高功因(power factor control)驅動器之設計 

5. 無感測(sensorless)無刷直流馬達控制技術 

6. 高效率壓縮機的智慧型Neuro-Fuzzy控制技術 

7. 壓縮機高轉速震動控制(vibration control)技術 

8. 壓縮機噪音消除(noise cancelleration)技術 

9. 壓縮機DSP控制系統整合技術 

Brushless 
DC motor

Compressor

-DSP Based Controller

變頻式 PAM/PWM 壓縮機驅動器

壓縮機

LCL
dcV+

-

Brushless 
DC motor

Compressor

-DSP Based ControllerDSP Based ControllerDSP Based Controller

變頻式 PAM/PWM 壓縮機驅動器

壓縮機

LCL
dcV+

-

LCL
dcV+

-

 

圖 1.4  變頻式壓縮機驅動器的系統架構圖 

由上述說明，可以瞭解設計一個現代的高效能冷凍壓縮機，必須整合多方面

的工程技術。變頻式壓縮機驅動器的功率級在功率轉換過程中，會因為功率開關

的非理想特性造成功率損失，這其中包含開關導通損失與切換損失。輸入電流也

會因為高頻的諧波電流降低功率因數，同時也造成電源污染。 
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為了解決目前面臨的全球能源危機，發展技術改善壓縮機之效率及功率因數

以符合法規要求，本論文提出VOPFC變頻壓縮機之整合設計，利用可變輸出功

率因數修正器實現PWM/PAM雙級功能切換技術，並藉由整合控制策略有效提升

且改善變頻器之操作效率。 

1.3 PFC諧波規範與重要性 

1.3.1 功因修正器研究背景 

近年來在半導體產業的長足進展下，耐壓耐流更高的功率半導體開關元件不

斷推陳出新，且電力電子切換技術高度投入下，能源轉換器類別及應用日新月

異，如馬達驅動器(Motor Driver)、不斷電系統(Uninterruptible Power Supply, 

UPS)、充電器(Charger)及各式電源供應器(Power Supply)等；各式電源產品均需

以市電作為輸入來源，將交流電轉換至直流電源，提供設備內部控制半導體驅動

及輸出功率需求，將是必然的需求。然而傳統上大都採用橋式二極體或相控閘流

體為主之交直流轉換器，使用橋整二極體做成之交直流轉換器，將交流市電轉換

成直流電源輸出端，再接一大電容來降低輸出電壓漣波，建立所需之穩定直流電

源以供應後級之負載。雖然此轉換器之電路簡單、成本低廉且不需額外之控制，

但橋式整流器的非線性特性將導致電源的輸入端含有大量之諧波電流，而造成諧

波電力損失，而相控閘流體整流器之延遲角控制，更將使輸入端電流諧波成分更

嚴重，為解決上述之缺點，進而有功率因數修正電路的出現[41]、[42]。因應各

類電機電子設備對電源品質之要求愈趨嚴苛，除對市電供應者提供用電品質及穩

定度要求外，積極降低用電設備對電網(Electric Grid)的污染，更是電機電子研發

者的責任。 

1.3.2 功率因數修正器原理 

在交流電路中，功率因數PF之定義為實功率(P)與視在功率(S)之比值 
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S
P

=PF  (1-1) 

假設交流電路電壓瞬時值為 ( )tv 、電流瞬時值為 ( )ti 、週期為T，則電壓有效

值 和電流有效值 分別為 rmsV rmsI

 ( )∫=
T

rms dttv
T

V
0

21  (1-2) 

 ( )∫=
T

rms dtti
T

I
0

21   (1-3) 

則電路視在功率S為 

 rmsrms IVS =  (1-4) 

電路中實功率為 

 ( ) ( )dttitv
T

P
T
∫ ⋅=

0
1

 (1-5) 

將(1-4)及(1-5)代入(1-1)則電路功率因數為 

 
( ) ( )

rmsrms

T

IV

dttitv
T

S
pPF

∫
== 0

1
 (1-6) 

若欲得到相同輸出功率之下，當(1-6)的分子項固定不變時，則功率因數與電

流及電壓之有效值成反比，一般電壓為定值下，功率因數越低表示所需輸入電流

需越大，傳輸效率則越差。如圖1.5所示， ( )ti1 為電流 ( )ti 之基頻成分，其有效值

以 表示， 與 之相角差為rms1 1I ( )ti ( )tv θ，則實功率可表示為 

 θcos1rmsrms IVP =  (1-7) 

因 除基頻成分之外，其餘高階成分之實功率為零，故功率因數為 ( )ti

 θθ coscosPF 11

rms

rms

rmsrms

rmsrms

I
I

IV
IV

==  (1-8) 

另定義 θcos 為位移功率因數 DPF(Displacement Power Factor)，則功率因數即 
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由傅立葉級數得知電流有效值為各級諧波有效值之向量和，即 
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電流失真成分有效值定義為 
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則總諧波失真(total harmonic distortion, THD)為 

 %100THD
1rms

dis

I
I

×=  (1-12) 

故將輸入電流波形處理更趨於正弦波形之基本波，降低輸入電流諧波，並使

市電電壓電流同相位，則可達到最佳功率因數。 

0

)(ti

( )tv

)(1 ti

θ

0

)(ti

( )tv

)(1 ti
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圖 1.5 電壓、電流及電流基頻成分波形 

1.3.3 各國PFC諧波規範 

根據前述之討論我們可以知道，電力系統中之電流漣波對整個系統的影響非

常巨大，因此各國及國際組織對電源品質規範標準皆訂下法規，例如IEC 
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EN61000-3-2、IEEE 519等，要求業者必須參照法規執行，達到更有效率、架構

更為穩健的電子設備[43]、[44]。 

以IEC EN61000-3-2而言，此規範的使用範圍為，當一設備之當像輸入電流

小於16安培時，則均須符合IEC EN61000-3-2之諧波規範。其中IEC EN61000-3-2

又將各種設備作A至D之分類。其分類之定義如下表所示，接著根據表1.2中之分

類可以得到表1.3之各類設備諧波之限制值。 

A類的規範為單純定義各諧波之大小限制，B類則為A類各諧波限制值之1.5

倍。C類的各諧波限制值定義為基本波頻率下之電流的百分比，其中λ代表線路

之功率因數。對於D類設備，各次諧波電流之限制是依據額定負載功率來決定

的，輸入電流的各次諧波應不超過D類表推算出來之值。 

 

表 1.2 諧波規範IEC 61000-3-2之各種設備之分類 

A 類

 平衡之三相系統 

 家用設備，不包含 D 類中之設備 

 白幟燈調光器 

 音響設備 

 工具，但不包含手持工具 

 任何不為 B 類、C 類、D 類中之設備 

B 類
 手持工具 

 非專業之焊接設備 

C 類  照明設備 

D 類

 個人電腦及螢幕 

 電視接收器 

註：此類設備瓦數限制範圍為，大於 75 瓦特但不

超過 600 瓦特 
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表 1.3 諧波規範IEC 61000-3-2之諧波電流規範 

諧波階數 類 類 類 
n 

A  
(安培) 

B  
(安培) 

C 類 
( 1% si )

D  
( WmA ) 

奇次諧波 

3 2.30 3.45 λ×30 3.4 

5 1.14 1.71 10 1.9 

7 0.77 1.155 7 1.0 

9 0.40 0.60 5 0.5 

11 0.33 0.495 3 0.35 

13 0.21 0.315 3 0.296 

0.225
n

15× 3 n
85.3  39 0.15

n
15×≤n≤15

偶次諧波 

2 1.08 2 - 1.62 

4 0.43 0.645 - - 

6 0.30 0.45 - - 

8≤n 40 0.23≤ n
8× 0.345

n
8× - - 

 

1.4 VOPFC串聯變頻器之整合式壓縮機驅動器 

1.4.1新一代變頻式壓縮機驅動器 

新型的VOPFC-PAM變頻式驅動器的電路架構如圖1.6(b)所示，前級是一個

具有改變輸出電壓與功率因數修正能力的AC-DC轉換器，後級是一個六開關的

三相脈寬調變換流器。由於直流鏈的電壓可調整 因此後級的換流器可以不需要

以高頻開關方式產生變壓輸出，只需要以同步頻率產生變頻輸出即可。如此一

來，一方面藉由前級的功率因數修正改善了電源品質，另一方面輸出級的功率晶

體可以大幅的降低開關頻率，不僅可降低開關損失，也可以降低成本。 

，
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由上述的說明，我們可以瞭解，發展新一代PAM變頻器的主要關鍵在於前

級可變輸出PFC轉換器的設計，以下簡稱VOPFC。VOPFC的設計主要包含兩個

部分：功率級與控制器。VOPFC的電路架構有許多不同的型式，圖1.7所示是一

些可能採用的VOPFC電路架構。 

85-260 VAC
50/60 Hz

Variable
Output

PFC
Converter

20 kHz

10-400 VDC
(PFC: 50-400V) PAM Inverter

Cd

110 V
50/60Hz

dcV

PWM Inverter
150 VDC

BLDC Motor

BLDC Motor

(a)

(b)  

圖 1.6  ( 壓縮機之電路架構 (b)新型的VOPFC-PAM變頻式驅動器之電

路架構 
a) 傳統
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50/60Hz

PWM Inverter

BLDC Motor

dcVdcV
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BLDC Motor
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S1
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100-230 V
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D1
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Vin

100-230 V
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PWM Inverter

BLDC Motor

PWM Inverter
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圖 1.7  不同電路架構的可變輸出PFC功率轉換器電路架構 

如何選擇一個適當的VOPFC電路架構即是一個重要的問題，因為一方面必

須考慮成本、開關損失，另一方面也必須考慮其動態特性。本論文將針對可能的

VOPFC電路架構，進行分析比較，提出一種適合應用於變頻壓縮機的VOPFC電

路架構。 

設計VOPFC-PAM變頻驅動器的另外一個重要的關鍵問題，就是要如何設計

其控制器。PAM變頻器的控制包含兩個部分：前級VOPFC的控制與後級變頻器

的控制。前級VOPFC的一些控制問題包括：功率因數控制、輸出電壓的動態控

制、輸出電壓的調整範圍等等；後級變頻器的控制主要是必須考慮無刷直流馬達

在低速全載狀況下的調速(speed regulation)能力。 
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1.4.2 PWM/PAM 變頻式無刷直流馬達驅動控制 

圖1.8為以PWM換流器為基礎之無刷直流馬達變速控制方塊圖，主要的回授

訊號包含了三個霍爾感測元件回授與兩相電流回授，藉由換相控制得到相對應的

電氣角度，以驅動六個電晶體開關以及選擇激發相的導通電流作為電流回授，而

電流命令則由比較馬達轉速命令與回授訊號經過速度控制器所產生，其中馬達的

轉速回授可藉由霍爾感測元件的變化頻率來計算，電流控制器的輸出即為責任週

期比，與載波比較後則可產生脈寬調變訊號來決定電晶體的導通時間，以產生馬

達三相電壓。在PWM變頻式無刷直流馬達控制中，由於直流鏈電壓是固定的，

因此輸出電壓的改變是藉由換流器的脈寬調變控制而達成，同時為了避免開關頻

率所產生的音頻噪音(audio noise)，PWM頻率通常設在16-20 kHz之間，但也因此

造成額外的開關損失。為了要有效的降低功率晶體切換時所造成的開關損失，因

此介紹另外一種控制架構，即採用PAM的調變技術來達到效率提升的效果。 

圖1.9則為以PAM換流器為基礎之無刷直流馬達變速控制方塊圖，在內迴路

同樣藉由霍爾感測元件回授進行換相控制，與PWM換流器的不同處在於直流鏈

的電壓可藉由前級的交-直流轉換器來調整，因此變頻器可以不需要以高頻開關

方式產生變壓輸出，只需要以同步頻率產生三相電壓輸出即可，如此一來可以大

幅的降低開關頻率，不僅可降低開關損失，也可以降低成本。值得注意的是，由

於在PAM變頻控制時所採取的是電壓控制策略，並沒有電流內迴路控制，因此

其閉迴路暫態響應會較PWM變頻控制慢，同時穩態時對於負載變化的調節能力

也較差；此外，為了保護功率晶體與馬達，當輸出電流過大時，必須強制將功率

晶體不予導通，以達到電流限制與保護的效果。 

由於PWM與PAM變頻控制架構各有其優點與限制，因此為了要能夠有效地

提升馬達運轉效率，同時又兼顧其在負載變動的情況下能夠滿足變頻控制的性能

要求，故在此提出一種結合PWM與PAM變頻控制之混合式控制模式，圖1.10為

此混合式控制模式切換的示意圖。將馬達的運轉狀況分為暫態與穩態響應，當馬
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達啟動時(如模式1)，或是必須改變運轉頻率的情況時(如模式3)，這時便以PWM

變頻控制模式運轉，以達到較好的暫態追隨能力；而一旦馬達運轉已經進入了某

一個操作轉速的穩態時，便將PWM控制模式下所產生的平均電壓當作PAM控制

模式下的電壓命令，即表示 

  (1-13) DVV dc=*

其中Vdc為直流鏈電壓，D為進入穩態時的開關責任週期比，而V*為PAM模式的操

作電壓初始值，等到直流鏈電壓以藉由前級AC-DC整流器控制到期望的電壓命

令後，則切換至PAM控制模式下操作(如模式2及4)，此時馬達的三相輸出電壓完

全藉由控制直流鏈電壓來達成，而六個電晶體的開關頻率則與馬達運轉的同步頻

率相同，以4極、最高轉速3000 rpm的無刷直流馬達為例，其最高的同步旋轉頻

率為100 Hz，即表示電晶體開關損失可大幅降低，以達到效率提升的要求。而在

穩態速度調節力方面，在PAM變頻控制模式下，主要是藉由速度控制器產生所

需要的電壓峰值，再透過第三章所提出之具有VOPFC功能的AC-DC整流器來改

變PAM換流器的直流鏈電壓，達到速度控制的效果。 
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圖 1.8  以PWM換流器為基礎之無刷直流馬達變速控制方塊圖 
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圖 1.9  以PAM換流器為基礎之無刷直流馬達變速控制方塊圖 

ωr

V*

Vdc

t

t

ωr(steady)

0

0

ωr(rated)

Mode 1 (PWM) Mode 2 (PAM) Mode 3 (PWM) Mode 4 (PAM)  

圖 1.10  控制模式切換說明圖 

1.5 論文內容概述 

本論文共分為六章： 

第一章為緒論，說明本論文之研究發展背景與概況、研究動機與目的，以及

本論文所提出的研究方法、系統架構描述…等。 

第二章為VOPFC電路架構，針對VOPFC進行分析及說明，並提出可調變輸

出電壓的功因修正器可為驅動器帶來效率上的提升；針對家用產品壓縮機之馬達
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系統在不同的負載下之工作條件下，調變VOPFC直流鏈電壓，有效改善變頻器

(Inverter)開關元件電壓、電流應力。 

第三章為無刷直流馬達驅動器設計，其中無刷直流馬達的功率架構為三相變

頻器，透過不同的調變方式以達到最佳的控制。本章節主要介紹無刷直流馬達之

數學模型及向量控制、六步方波控制…等原理，並間接提出直流鏈電壓可控下可

獲得之效益。 

第四章為整合式壓縮機驅動器控制器設計，為了穩定控制前級VOPFC之直

流鏈電壓並改善功率因數，其控制器架構包含電流內迴路及電壓外迴路，並針對

其電流迴路設計前饋補償控制器，可有效降低電流迴路對輸出電壓及輸出電壓之

敏感度。除此之外，在電壓迴路上加入功率補償控制器，透過回授後級馬達電流

命令可提早補償其電壓迴路控制訊號，降低因負載變動造成的電壓漣波，改善其

動態響應。針對後級變頻器則是設計電流內迴路及速度外迴路，使得馬達之相電

流可與反抗電動勢同步，達到最佳扭矩控制，運轉在指定轉速。為了令此整合式

壓縮機驅動器效率最佳化，分析其變頻器開關損耗與直流鏈電壓、輸出功率之間

關係，並制定與VOPFC之整合策略，達到壓縮機操作效率最佳化。透過VOPFC

與後級變頻器整合，依據壓縮機運轉速度，實現PWM/PAM雙級控制。 

第五章為模擬與實驗驗證波形，建立以PSIM為基礎之模擬系統，並針對系

統電路進行各項重點模擬，配合串聯式昇降壓型功率修正器及變頻器進行馬達驅

動實驗，對其所得結果將作一討論與改善。 

第六章為結論，對本論文提出結語，並討論未來繼續研究之方向及方法。 

 



第 二 章  

VOPFC電路架構及工作原理 

由於驅動永磁式同步電動機之變頻器需要直流鏈電壓源，最簡單的方式便是

將市電經單相全橋式二極體整流器後，利用大直流鏈電容器電容值以降低電壓漣

波，穩定直流鏈電壓，以提供負載或是變頻器使用，如圖2.1所示。此架構的優

點為電路簡單、價格低廉，且完全不需要控制，但同時也因為完全沒有控制，此

直流鏈電壓無法控制，其值隨著附在變動而上下抖動，使得負載端無法有一穩定

的直流鏈電壓，造成系統不穩。同時，由於二極體自然換相的特性，造成整流後

的電流不連續，其電流波形產生失真且含有大量的電流低次諧波，此電流諧波除

了會嚴重污染電力系統，影響電力設備的安全性，易造成市電側虛功率增加，輸

入功率因數降低，進而造成能量的浪費及電源品質低落。 
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D4D2
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+

–
vs
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圖 2.1 單相全橋式二極體整流電路架構 

因此，本文採用串聯式升/降壓型(Cascaded buck-boost)交-直流功率轉換器架

構以提供穩定直流鏈電壓[45]-[47]。透過控制其輸入之電流，使市電側電

流近似弦波，減少電流諧波含量，降低 THD，並使其電流與市電電壓同相
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位，提高功率因數；同時回授直流鏈電壓，以完成直流鏈電壓閉迴路控制，

提供變頻器穩定的直流鏈能量。由於此架構可以實現升壓與降壓功能，配

合後級馬達壓縮機驅動器之負載與轉速特性曲線，同步調整直流鏈電壓，

可大幅降低變頻器之輸出電流漣波，減少電流諧波含量，亦或在相同的電

流漣波規格下，降低開關切換頻率，減少開關切換損失，達到效率提升的

目的。更進一步，可透過可變輸出電壓實現 PAM 控制來驅動馬達，變頻

器的開關切換頻率最低可降至馬達運轉電氣頻率，大幅降低開關切換損

失。此部分完整分析及設計將於第四章詳細說明。 

本章將先針對一般常見之交流-直流功率轉換器進行比較，再介紹本文所採

用的升/降壓型交流-直流功率轉換器之數學模式與控制策略，依據推導出轉換器

之數學模型以電腦模擬軟體PowerSim/PSIM進行模擬，以驗證控制策略之正確

性，最後將實測波形與模擬結果進行分析。 

2.1 各式VOPFC功率轉換器電路拓墣比較 

本節將提出幾個常見的功率因數修正電路進行簡單分析，並比較其工作限制

及操作特性，並根據本文所提出之功率轉換器工作規格選用最合適的電路拓墣，

實現可變電壓輸出功率因數修正轉換器。 

在PFC電路架構中，常使用升壓式轉換器(boost converter)，藉由適當的控制

可使輸入電流追隨輸入電壓的相位。升壓式轉換器的優點為其連續的輸入電流可

降低EMI，但其輸出電壓必須高於輸入電壓。在大範圍輸出電壓的需求下，電源

轉換器之輸出電壓必須能低於輸入電壓，且為了得到較高的功率因數，則需使用

降壓式轉換器(buck converter)。 

在本文所述為提出一高節能、高功因的家電用途壓縮機驅動器之整合設計，

因此為了達到效率最佳的操作策略，需一具有功因修正之可變輸出電壓交/直流
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功率轉換器，其操作滿載功率約500 W，具有廣泛輸出電壓範圍。參考文獻資料，

現在常見的功率因數修正器之電路主要有以下幾種架構[48]： 

1. 全橋式架構功率轉換器(Full-Bridge Topology)，需使用四個開關及一個電感， 

   如圖2.2。 

2. 單開關升壓型轉換器(Boost Converter) ，如圖2.3。 

3. 串聯式升/降壓功率轉換器(Cascade Buck-Boost Converter)，需使用兩個開關、 

   兩個二極體及一個電感，如圖2.4。 

4. 單開關反向式升 / 降壓功率轉換器 (Signal-Switch Inverting Buck-Boost      

Converter) ，如圖2.5。 

5. SEPIC(Single-ended Primary Inductor Converter)功率轉換器，需使用一個開關、 

  一個二極體、一個電容及兩個電感，如圖2.6。 

以下對此五種電路進行簡易分析。 

LC
L

Li

dcV

+

−

S1

S2 S4

S3

L
O
A
D

 

圖 2.2 全橋式架構功率轉換器 
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圖 2.3 單開關升壓型功率轉換器 
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圖 2.4 串聯式升/降壓功率轉換器 
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圖 2.5 單開關反向式升/降壓型功率轉換器 
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圖 2.6 Sepic功率轉換器電路架構(Boost - Buck) 

最先討論的是全橋式整流架構，適用於高功率之電源系統，其優點為有電力

潮流控制、可雙向傳輸，且在雙開關架構上，開關應力(耐壓)之選擇上可以降低

一半，系統更適合用於高壓操作，不過其效率較低、控制複雜度高為主要缺點，

此外在系統共地的處理上仍存在問題。 

考慮升壓型切換式整流器架構，如圖 2.3，此電路為最常使用於功因校正目

的之電路架構。電路的主要的工作原理為，藉著控制電路中唯一可控之元件功率
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開關，利用高頻的切換，達到將電流波形修正與輸入電壓波形一致。電路中主要

包含橋式整流器及一升壓型直流-直流電壓轉換器，並假設電路元件為實際非理

想元件。電感內含內阻，以串聯一電阻 表示，二極體導通壓降為 、開關之

導通壓降為 及整流子內二極體導通壓降為 。負載端之電阻為

Lr DV

SWV DBV R ，輸出電

壓為 。升壓型切換式整流器主要的目的為有良好的輸入電流波形，以及穩定的

2.3

 

ov

輸出電壓。典型的多迴路控制架構如圖 所示，此控制架構將使升壓型切換式

整流器之電感電流操作在連續導通模式。圖中包含了內電流迴路及外電壓迴路，

其中電流迴路的作用在得到良好的電流波形；電壓迴路的作用在於得到良好的輸

出電壓。將此二迴路串聯後可以得到所需要之開關訊號，藉由此開關訊號達到上

述所要求之電路功能。
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圖 用於升壓型切換式整流器之典型雙迴路控制架構

典型多迴路控制架構需要偵測回授三種訊號，分別為輸入電壓 、輸出

電壓 以及電感電流 。其工作原理為：回授之輸出電壓首先與參考電壓相減，

計算出之誤差值進入電壓控制器後，可得一電流訊號。此時將此電流訊號與輸入

電壓之絕對值相乘，目的在於使電流能和輸入電壓同相。相乘後的結果即為電流

，此參考電流與回授電流 相減後之誤差，最後進入電流控制器，可

得到開關之控制訊號 。此控制訊號與一固定頻率、大小之三角波相比較後即

可得到控制功率開關之開關訊號。

 2.7.  
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由於輸出電壓均含有漣波成分，若此漣波成分進入至電壓控制器中，將會使

得電流訊號含有漣波成分，如此將會影響到電路的效能。因此為了避免輸出電壓

漣波對電路造成的不良影響，通常會將輸出電壓回授至控制器前先進入一低通濾

波器，將漣波對電路的影響降低。 

由於串聯式升降壓電路相較於 Sepic 電路有以上的優點，因此本計劃採用串

聯式升/降壓之電路架構作為功率因數修正器，提供馬達端一個穩定且具有廣泛

輸出電壓調變能力的輸入電壓源。 

表 2.1 各電路架構間優缺點之比較 

功率轉換器類型 優點 缺點 

全橋式架構 1. 耐高壓，適合高功率、高

電壓操作 

2. 電流可以雙向傳輸 

1. 四個開關控制其複雜度較高

2. 工作效率較低 

單開關升壓型 1. 單開關，操作簡單 

2. 輸入電流連續，具有良好

THD 

3. 工作效率高 

1. 輸出電壓必須高於輸入電壓

2. 啟動時，會造成湧浪電流 

串聯式升/降壓

功率轉換器 

1. 輸出電壓可大於或小於輸

入電壓 

2. 可穩定啟動，避免湧浪電

流 

3. 工作效率高 

1. Buck 模式操作時，輸入電流

不連續，需安置輸入 EMI 濾
波器 

2. 雙開關操作，增加成本 

單開關反相式升

/降壓功率轉換

器 

1. 單開關操作，複雜度降低 1. 輸出電壓為反向 

2. 開關電壓應力大，增加成本

3. 電感電流大 

SEPIC 
1. 單一開關 1. 需要兩個電感，增加成本 

2. 效率較低 
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表 2.2 個電路架構所需元件數量表 

功率轉換器類型 電感 功率開關 功率二極體 電容 

全橋式架構 1 4 0 1 

單開關升壓型 1 1 1 1 

串聯式升/降壓功率

轉換器 
1 2 2 1 

單開關反相式升/降
壓功率轉換器 

1 1 1 1 

SEPIC 2 1 1 2 

由前文之討論過後，各個電路架構經過比較之後，根據表2.1之電路優缺點

進行分析，再根據表2.2之元件數目分析其控制複雜度及成本，最後決定採用串

聯式升/降壓功率轉換器電路架構，其中主要的優點為： 

1. 不管在輕載或是重載的情況下，Cascade buck-boost電路的能量損失較

小，相對系統的效能也較高。 

2. Cascade buck-boost的電路架構較為簡單，容易設計。(由於cascade 

buck-boost只包含一個電感以及一個電容) 

3. Cascade buck-boost由於電路所需元件較少，也使得電路設計上的成本降

低，具有高度的商場競爭力。 

考慮效率、控制難易度及成本，四開關會導致降低效率並增加成本及控制難

易度，而使用兩個電感會降低響應速度並增加成本，故本計畫採用圖2.4串聯式 

Buck + Boost VOPFC 架構[28]。此架構結合一個降壓式轉換器及一個升壓式轉

換器，其輸出電壓可升可降，變動範圍可設計為75V至300V。 
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2.2 串聯式升/降壓功因修正轉換器工作模式分析與簡介 

2.2.1 串聯式升/降壓功率轉換器工作特性 

本文所採用的功率因數修正器電路架構為串聯式升 /降壓 (Cascade 

buck-boost)功率轉換器，與升壓型電路相似，但在前級再加上一組降壓電路，共

用一組電感 。由升壓電路加上降壓電路即構成所謂串聯式升/降壓型交流-直流

功率轉換器。顧名思義，其電路架構具備升壓電路及降壓電路之特性，即使輸入

側電壓範圍寬廣，仍可透過升壓與降壓之功能得到準確之直流鏈輸出電壓，其應

用範圍相當廣泛，可用作寬廣輸入電壓之功因校正電路[49]-[52]，在本文則係用

來作為提供永磁式無刷直流馬達(BLDC)驅動系統之直流鏈能量輸入，其架構如

圖2.8所示。 

L

S1

D1
S2

D2Lf

dcV

PWM Inverter

BLDC Motor

dcV

PWM Inverter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

EMI filter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

Vin2

inI 2inI

A
D

A
D

A
D

A
DPWM A

D
A

D
A

D
A

DPWM Signal Generator

Current 
Controller

Hall 
Sensor
Signal

Condition

aH

bH

cH

ai biav bv cv

+
refi

Speed 
Controller

+
*

refω

fω

BuckD
BoostD

Current 
Controller

Buck/Boost
Switch 

Regulator

-

-

+
-

Voltage
Controller

inV

A
D

A
D

refLi ,

Li

refV
PWM/PAM

Mode
Select
Table

+ -
oV

oV
inV

Li

refω

oV

S1

D1
S2

D2Lf

dcV

PWM Inverter

BLDC Motor

dcV

PWM Inverter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

EMI filter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

Vin2

inI 2inI

S1

D1
S2

D2Lf

dcV

PWM Inverter

BLDC Motor

dcV

PWM Inverter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

EMI filter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

Vin2

S1

D1
S2

D2Lf

dcV dcV

PWM Inverter

BLDC Motor

dcV dcV

PWM Inverter

Vin

100 -230V 
50/60Hz

Vin

100 -230V 
50/60Hz

EMI filter

Vin

inI 2inI

Vin2

100 -230V 
50/60Hz

inV oV

A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
DPWMPWM A

D
A

D
A

D
A

DPWM Signal Generator A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
D

A
DPWM Signal Generator

Current 
Controller

Hall 
Sensor
Signal

Condition

aH

bH

cH

Hall 
Sensor
Signal

Condition

aH

bH

cH

ai biav bv cv

+
refi

Speed 
Controller

+
*

refω

fω

BuckD
BoostD

Current 
Controller

Buck/Boost
Switch 

Regulator

-

-

+
-

+
-

Voltage
Controller

A
D

A
D

A
D

A
D

refLi ,

Li

oV
inV

Li

PWM/PAM
Mode
Select
Table

refV
+ -

oV

refω  

圖 2.8  串聯式升/降壓型功率轉換器與三相變頻器之電路架構及系統方塊圖 

串聯式升/降壓交流-直流功率轉換器之升/降壓控制，相當適合用於本系統之

直流鏈電壓建立之前級架構，但其缺點是只能做單方向功率傳輸，因此需要額外

的煞車電路以吸收電動機之回灌能量。另外要注意的是在市電電壓瞬時值較小時
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以及在升壓時，功率開關元件S1導通時會有較大的導通損[53]。表2.1為各轉換器

架構開關應力之比較。其中V 輸出直流鏈電壓值， inV 市電側輸入電壓峰

值。將單相全橋式二極體整流器簡化，並假設開關為理想元件，且上下臂開關動

作為互斥下，可得等效電路如圖3-5所示，其中 inV 輸入側整流後之市電電壓波

形，L為升/降壓之儲能電感， 1d 與 2d 降壓與升壓臂之開關狀態， LC 穩定直

流鏈之濾波電容， LR 等效負載。其中 1d 2d 降壓與升壓臂之開關狀態可表

示為 

dc 為 為
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peak;
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⎨
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圖 2.9  串聯式升/降壓型交-直流功率轉換器 
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圖 2.10  串聯式升/降壓型交-直流功率轉換器之開關等效電路 
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為了讓系統可以操作於更廣的電壓範圍，所以設計升/降壓型架構功率電路

作為功率因數修正電路。除了可以達到相關法規的要求之外，更可以藉著可變輸

出直流電壓的操作，令後級的馬達功率及操作更具有彈性，以達到更高效能。關

於串聯式升降壓型架構的基本工作原理可依輸出電壓的大小分為兩種不同的工

作模式，以下分別討論: 

1.)  peakin,dc VV >

當輸出電壓 高於輸入弦波電壓峰值 時，其功率轉換器將工作於升壓

模式。如圖3所示，此時開關 保持在開啟的狀態，理想狀況下可以視為短路，

而二極體 由於輸入的逆向偏壓，所以視為斷路，因此只有開關 以及二極體

交互的開啟及關閉達到升壓的效果。 

dcV in,peakV

1S

1D 2S

2D

peakin,dc VV >

inV
dcV

π π20  

圖 2.11 升壓型工作狀態 

2.)  peakin,dc VV <

當輸出電壓低於輸入弦波電壓的峰值時，升/降壓轉換器工作於降壓(Buck)

和升壓(Boost)交換運作的狀態，如圖2.4所示。在 απ - 到 απ + 這段期間，輸出電

壓仍高於輸入電壓弦波值，此時開關 保持開啟，二極體 則維持關閉，其串

聯式升/降功率轉換器等效為一個典型之升壓電路。而在

1S 1D

α 到 απ + 期間，其輸出
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電壓低於輸入電壓弦波值，此時開關 保持關閉，二極體 持續在導通狀態下，

此升/降功率轉換器可等效為一個典型值降壓電路。 

2S 2D

V

Vdc

Vin

Buck
Mode

Buck
Mode

Boost
Mode

peakin,dc VV <

tπ ππ +αα π α-0 2  

圖 2.12 升/降壓型工作狀態 

將上面分析之各工作狀態及功率開關之工作模式整理成表2.2，其主要分別

依據輸出電壓之大小決定。 

inV

Buck Boost BoostBuck
t

t

t

inV

Buck Boost BoostBuck
t

t

t

dcV

1S

2S

inVinV

Buck Boost BoostBuck
t
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Buck Boost BoostBuck
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t

dcV
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圖 2.13  功率開關S1及S2在Buck/Boost模式下之開關切換訊號 
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表 2.3 各個工作模式下，功率開關元件之工作狀態 

輸入電壓 輸出電壓 工作模式 Buck 開關(S1) Boost 開關(S2) 

0<Vin<Vo Vo<Vpeak Boost Full On Switching 

Vo<Vin<Vpeak Vo<Vpeak Buck Switching Full Off 

0<Vin<Vpea Vo>Vpeak Boost Full On Switching 

 

2.2.2 降壓型及升壓型轉換器之基本工作原理 

本節將說明升壓及降壓功率轉換器之基本控制策略，首先說明降壓操作下，

其降壓開關S之開關狀態之責任週期比與輸入電壓 及輸出電壓 之關係，進而

求得其開關責任週期命令 ，進而控制並穩定電感電流及輸出電壓。後降壓

型功率轉換器電路架構如圖2.14，在固定的直流電壓輸入下，透過開關S開關切

換，其關係式為 

inV oV

BuckD

 
in

o
Buck V

VD =  (2-3) 

在交流輸入電壓之下，其整流後電壓為半弦波形，當輸入電壓大於輸出電壓時，

系統將操作在降壓模式，其降壓開關責任週期比為 

 tV
VD

peakin

o
Buck

e, Sinω
=  (2-4) 

其中 為整流後之市電電壓峰值，peakinV , eω 為交流電源頻率。 

由關係式可推知，在降壓模式下，透過控制其降壓開關責任週期比 即可控

制直流鏈電壓。其責任週期比與輸入電壓關係如圖2.15。 

BuckD
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圖 2.14 降壓型(Buck)功率轉換器電路架構 
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圖 2.15 降壓開關與輸入電壓之關係圖 

如圖2.16，此為升壓型功率轉換器電路架構，接著說明升壓基本操作原理，

其升壓開關S之開關狀態之責任週期比與輸入電壓 及輸出電壓 之關係，進而

求得其升壓開關責任週期命令 ，進而控制並穩定電感電流及輸出電壓。其

關係式為 

inV oV

BoostD

 
o

in
Boost V

VD −=1  (2-5) 

在半弦波形之輸入電壓下，當輸入電壓小於輸出電壓時，系統將操作在升壓模

式，其升壓開關責任週期比 為 BoostD
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o

peakin
Boost V

tV
D e, Sin

1
ω

−=  (2-6) 

其中 為整流後之市電電壓峰值，peakinV , eω 為交流電源頻率。由關係式(2-4)及(2-6)

可推知，無論在升壓或是降壓模式下，透過控制其升壓及降壓開關責任週期比即

可將交流輸入電源整流成直流電壓輸出。其升壓及降壓開關責任週期比與輸入電

壓關係如圖2.17。 
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圖 2.16 升壓型(Boost)功率轉換器電路架構 
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圖 2.17 升壓及降壓開關週任週期比與輸入電壓波形之關係圖 
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2.2.3 降壓型工作模式電流命令補償 

如果系統工作在升壓模式下，其功率開關 會持續導通，輸入電流即為電感

電流。因此只要透過選用合適的電感值，即可降低電感電流漣波值，令輸入電流

達到較低的諧波失真(Total harmonic distortion, THD)，但是當操作在降壓模式下

時，輸入電流為流經功率開關 的電流，在開關切換下，其輸入電流為非連續，

為了降低諧波失真(THD)的比例，則必須要設計一個EMI濾波器，進而令功率因

數更接近理想值1。然而，除此之外，因為輸入電流因為是開關 的電流，倘若

開關操作責任週期比(duty ratio)為DBuck時 

1S

1S

1S

 LBuckin IDI =  (2-7) 

其中 為輸入電流， 為電感電流，若此時電感電流命令仍與整流後之正弦輸

Buck模

 

inI LI

入電壓成正比，則輸入電流即為非弦波，導致輸入電流波形失真，故在

式下，必須針對電感電流命令進行補償。

功率轉換器必須將整流後半弦波形之輸入電壓 ，經過轉換變為穩定直流

電壓，根據 ，當系統在操作電流連續模式 ，可得以下

推導

inV

Buck轉換器特點 (CCM)下時

 

 )sin(, tVV epeakinin ω=  (2-8) 

 
in

o
Buck V

VD =  (2-9) 

 L
epeakin

o
LBuckin I

tV
V

IDI
)sin(, ω

==  (2-10) 

其中 為輸出電壓， 為開關 之調變週期責任比(Duty cycle)。由式(2-10)，

仍只是正比於輸入電壓，則輸出電流將為直流值，造成波形失

oV

若是電感電流

BuckD 1S

LI
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真。為了改善此現象，進行電流補償，針對式(2-10)關係，電感電流命令 操

作在buck模式時，將原始電感電流命令除以開關週期 ，修正電感電流命令

為 

refLI ,

BuckD

 
Buck

1
epeakinmrefL D
tVVI )sin(,, ω=   (2-11) 

其中 為電壓迴路之輸出訊號，電感電流命令為 與輸入電壓之乘積。由式

(2-10)及(2-11)可知，輸入電流將在補償後，為弦波電流，如圖2.18(a)，其中輸入

電流為正弦波形。因為電流迴路頻寬比電壓迴路頻寬大，所以當系統以20 kHz

之操作頻率控制電流同時，可將輸入級輸出電壓視為定值，因為具有電壓迴路控

制，可預設輸出電壓即為電壓命令，故完整之電流命令補償關係式為 

mV mV

 refoo VV ,=  (2-12) 

 
refo,

sin( epeakin
epeakinmrefL V

tV
tVVI ,

,,

)
)sin(

ω
ω=  (2-13) 

取輸出電壓命令作為補償的原因是避免命令中受到輸出電壓漣波影響，導致電流

命令失真，產生低次諧坡成分。補償後之電感電流命令如圖2.18(b)所示。 

圖2.18(a)中之輸入電壓與輸入電流存在相位差，是因為當系統操作在buck模

式下，輸入電流不連續，導致輸入電流總諧波失真過大，為了改善此情形，特別

在前方加入EMI濾波電路，不過因為本論文並未針對EMI電路進行分析，所以選

用了最基本的LC濾波電路，故當輸入功率較低時，電壓與電流間存在一個明顯

的相位差。 
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(b) 

圖 2.18  (a) 輸入電流與輸入電壓 (b) 電感電流命令與電感電流波形 

 

2.2.4 串聯式升/降壓功因修正轉換器元件規格選用 

由系統操作分為連續導通電流模式(CCM)，邊界導通電流模式(BCM)及不連

續導通模式(DCM)，其中由於連續電流控制具有較小的漣波電流成份，較小的輸

入電流總諧波失真，因此電路元件的耐壓以及耐流能力較不連續控制來得低，可

降低元件成本，提供較高的功率因數，加上本系統需符合廣泛的輸出功率範圍包

含250 W以上的大功率，因此選擇連續導通電流控制方式來進行功率因數修正；

開關操作採用定頻率的控制方式，以利於降低電磁干擾的影響。 

以下討論與分析將根據表2.4中所設定的額定功率、工作電壓規格，進行電

感及電容值的計算，並且進一步估算各元件所需承受的耐壓、耐流，以便挑選最

合適的元件。在此，假設串聯式升/降轉換電路的效率(η)為0.9。 
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表 2.4 功率級元件參數與規格表 

說明 標準值 單位 

額定功率 500 W 

工作電壓 75~300 V 

電流漣波 20%  

電壓漣波 5%  

電容值 660 uF 

電感 1.16 mH 

額定電感電流 12 A 

開關頻率 20 kHz 

 

1.) 輸出電容C 的設計 

輸出電容的大小直接關係到輸出電壓漣波的高低；電容值小相對的輸出電壓

漣波成份增加，間接影響到後面變流器操作；如果電容值太大，輸出電壓漣波成

份是減小，可是電容的體積變大、成本也隨之升高。因此估算適當的電容值是很

重要的。輸出電壓漣波主要受到兩個因素影響：1.開關頻率，2.輸入電壓120 Hz

的漣波。由於開關頻率往往大於輸入電壓頻率甚多，對輸出電壓漣波成份的影響

較小，因此只考慮輸入電壓漣波對輸出電壓漣波的影響。在假設輸出電流固定，

電感電流漣波成份完全流經電容的前提下  

 
o

i

o

i
C V

P
V

tPti ×−×= ηη )()(  (2-14) 
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其中 代表輸入的瞬時功率， 則表示平均輸出功率，接著探討輸出

瞬時功率與輸入瞬時功率的關係，在假設輸入功率達到理想功因為1時 

)(tPi )(tPi

  (2-15) )(sin2)()()()( 2 tPtVtItPtP oiiio ωηη ××=××=×=

將(2-15)代入(2-14)中 

 ( ) ( )
dt

dVCt
V
Pt

V
Pti o

o

o

o

o
c ×=−×=−××= )2cos(1)(sin2)( 2 ωω  (2-16) 

同時把(2-16)式子兩邊對時間進行積分運算 

 ( ) ∫∫ ×=−×
)(

0

1dt)2cos(
tv

V
oo

t
o

o

o

dvVt
C
P

　ω  (2-17) 

輸出電壓直流與漣波成份關係式定義為 

 )()( tvVtv ooo Δ+=  (2-18) 

將(2-18)代入(2-17)中，輸出電壓漣波為 

 
( )

o

o
o VC

tPtv
×××

−×
=Δ

ω
ω

2
)2sin()(  (2-19) 

當 )2sin( tω 從-1到1，表示輸出電壓漣波從峰谷到峰頂，因此輸出漣波的峰對峰值

為 

 
o

o
rippleo VC

PV
××

=Δ
ω,  (2-20) 

rippleov ,Δ 為規格所訂，可得輸出電容值 

 
rippleoi

o

rippleooi

o

Vf
I

VVf
PC

,, 22 Δ××
=

Δ×××
=

ππ  (2-21) 

其中 是輸入電壓的頻率，由規格操作電壓300V時，額定輸出功率下電壓漣波

5%以內，可求得所需輸出電容為 

if
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 uF550
43001202

500
=

×××
=

π
C  (2-22) 

本次論文模擬使用常見電容值660 uF；由於輸出電容直接承受輸出電壓，因此所

需耐壓至少需為 

 rippleoooc VVVV ,max,max. Δ+==  (2-23) 

2.) 電感的選取 

電感電流的漣波成份決定電感所需的大小；電感如果選擇太大，電感電流的

漣波成份變小，但是電感體積過大及元件成本提升等問題接踵而至；如果過小，

電感漣波電流太大，造成過大的輸入電流諧波失真及電磁波干擾(EMI)等問題，

所以如何選取一個適當大小的電感值是必須去探討的。 

升壓型電感電流漣波為 

 
so

inin

rmsin

o
L fV

tV
L

tVwt
V
PtI 1)(1)()sin(2%)20()(

,

×⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−×=×

×
××=Δ
η

 (2-24) 

降壓型電感電流漣波為 

 
sin

oo
L ftV

V
L
VtI 1

)(
1)( ×⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−×=Δ  (2-25) 

其中Vo為輸出電壓值，Vin(t)為輸入電壓隨時間變化的關係函數，fs則是開關頻率，

L為電感值。由(10)及(11)計算可得電感所需最大值 

 mH2.1102
2752.0

1109.0 5
2

max =××
×
×

= −L  (2-26) 

，而電感所需承受的最大電流值估算如下。 

3.)估算電感電流最大值 

本論文假設滿載功率為500 W，馬達最大轉速為3000 rpm，此時為最
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大工作電壓300 V，因為壓縮機內部阻力為液態冷媒，其輸出功率與馬達

轉速平方成正比，其功率與轉速之特徵曲線如圖2.19(a)，又馬達之反抗電

動勢與馬達轉速成正比，其關係圖如圖2.19(c)所示 

 ωε eKv =  (2-27) 

其中 為馬達反抗電動勢常數，當馬達操作在定轉速時，變頻器將為PAM操作

模式，其直流鏈電壓與速度成正比，且其值與反抗電動勢鋒值一致 

eK

 ωε edc KvV =≈  (2-28) 

如圖2.10(a)所示，負載功率( )與壓縮機馬達轉速(oP ω )平方成正比，將其關係式

表示為 

 2
22

2 ωωω ∝==
L

e
to R

KKP  (2-29) 

其中 為速度與輸出功率之比例常數，而 為其等效負載電阻，最後推導下式 tK LR

 
L

dc

L

e
o R

V
R

K
P

22)(
==

ω
 (2-30) 

由此式推導可知，當馬達操作在定轉速時，不論運轉速度快慢，其變頻器之等效

負載電阻 皆為定值。 LR

一般在進行馬達變頻器設計時，為了同時滿足響應速度及成本考量，

會取最大電流為穩態滿載電流之三倍。由本論文之規格輸出滿載功率500 

W，輸出電壓300 V，可推得穩態滿載電流為1.67 A，取其三倍為5 A，但

因為後級馬達相電流之額定值為3 A，故由此兩條件可決定VOPFC輸出最

大直流電流為3 A。 
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(a)      (b)      (c) 

圖 2.19 (a) 壓縮機之速度與輸出功率之特徵曲線圖 (b) 定電阻負載下輸出功率 
與直流鏈電壓之關係圖 (c) 永磁式馬達轉速與反抗電動勢關係圖 

在第四章將會分析其VOPFC的電感電流命令之振幅 與輸出直流

電流 之關係如下式 

ocv _

oI

 oc
o

peakin
o v

V
V

kI _

2
,

1 )(
2
1

=  (2-31) 

若是最大輸出電流 已知，則 的最大值發生在 亦為最大時，此時工

作模式為Boost。將值代入 

oI ocv _ oV

 
1

22
,

max,

1

max,
max,_ 156

300322
kV

V
k

I
v

peakin

oo
oc ×

××
==  (2-32) 

 A54.11
156
1800

,1max,_max, === peakinocL VkvI  (2-33) 

經過此連續推導後，其選用電感之耐有效電流值須為11.54 A，此外再考量

當系統操作在額定功率輸出下之電感電流漣波，可得選用電感所需之最大

耐流值，在本論文中實驗平台取額定電流12 A。 

4.) 估算開關及二極體之最大跨壓及最大導通電流 

如圖2.20所示，當系統操作在升壓模式時，電感電流由輸入端功率開關 進

入，由右側二極體 及開關 輸出到後級並聯電容，由此可推知此時 、 、

1S

2S2D 2S 1S
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2D 之最大電流為電感電流之最大值。由式(2-33)已知升壓模式下電感電流最大值

為11.54 A，故此亦為功率元件 、 、 之耐流值。 1S 2S 2D

inV dcV

LR
LC

D1

D2S1

S2

Vin,ac

L

Li

 

圖 2.20 升/降壓型功率轉換器電路拓墣 

VOPFC穩定操作下，其電感電流命令已如前文所述，在Boost模式下與輸入

電壓成正相關，在Buck模式下則須先經過補償。兩組開關之導通電流皆與電感

電流相關；其電感電流最大值在輸出電壓最大值300 V且最大輸出功率500W時，

其電感電流由開關S1進入，由二極體D2輸出，此時之開關 及二極體 則交互

切換，S1開關持續導通，二極體 關閉，所以由此可推得流經開關S1、S2及二極

體D2之最大電流為 

2S 2D

1D

 A54.11| ,1max,_max, == peakinocBuckL VkvI  (2-34) 

在Buck區域工作下，其最大輸出電壓為156 V，此時輸出電流為最大3A時，此時

電感電流之峰值為9.36 A。由式(2-33)、(2-34)所推導之電感電流最大值，可據此

推得開關 、 ，二極體 、 在本論文設定規格下所需之耐流。 1S 2S 1D 2D

接下來推導各功率開關、二極體之所需耐壓，先從開關S1看起，開關S1承

受最大跨壓產生在開關關閉時，也就是電路操作在降壓型工作區，其最大跨壓為

輸入電壓之鋒值 

 VVV rmsins 1562 ,max,1 =×=  (2-35) 
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而開關S2承受最大跨壓則是在電路操作於Boost工作區；當開關關閉，輸出電壓

直接跨於開關兩端，因此最大跨壓為輸出電壓之最大值 

 VVV os 300max,max,2 ==  (2-36) 

最後將其所有功率元件之耐壓及耐流規格整理成表2.5。 

表 2.5 VOPFC 功率元件之耐壓及耐流規格表 

         限制 

  種類 
最大跨壓(V) 最大電流(A) 

串聯電感  IL,max 

並聯電容 Vdc,max+ dcVΔ   

S1,D1 Vin,peak IL,max|Buck 

S2,D2 Vdc,max+ dcVΔ  IL,max 

 

2.3 串聯式升/降壓功因修正轉換器數學模型分析  

 為了能夠有效控制系統的暫態響應，準確控制輸入電流，所以必須先

建立系統的小訊號模型，針對此模型進行控制器設計。 

2.3.1 升壓式轉換器小訊號模型之分析 

升壓式轉換器大訊號模型如圖2.21所示。操作於連續導通模式下，可得方程

式推導如下， 

 ( ) ( ) ( )tVtdtv osw ′=  (2-37) 

 ( ) ( ) ( )titdti LD ′=  (2-38) 

上述之 ，( )tvsw ( )tiD ， ，( )td ′ ( )tiL 及 ( )tVo ，分別表示開關電壓，二極體電流，互

 補責任週期，電感電流及輸出電壓大訊號平均值。
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)(tIL

)(tVin

L

)(tVSW C )(tVO)(tID
+-

+-

)(tIL

)(tVin

L

)(tVSW C )(tVO)(tID
+-+-

+-+-
 

圖 2.21  升壓式轉換器之大訊號平均模型 

步驟(1)穩態模型： 

在穩態下輸出之平均功率等於輸入之平均功率(忽略損失)，如圖2.22所示，

其DC操作點可選擇如下： 為穩態DC輸出電壓， 及 分別為輸入電壓及電

rms值，且

oV rmsV LI

流之 orms VV=DD −=′ 1 ， 為責任週期。D  

rmsLL II =
inV

rmsV +

-
HPF

Boost
converter

o

rms

V
VDD =−=1'

LO
A

D

oV
+

-

Lo IDI '=
rmsLL II =

inV

rmsV +

-
HPF

Boost
converter

o

rms

V
VDD =−=1'

LO
A

D

oV
+

-

Lo IDI '=

 

圖 升壓式轉換器大訊號平均模型操作點

系統的大訊號平均變動量可以使用如下之方程式描述：

 2.22   

 

 ( ) ( )tvVtv orooss +=  (2-39.a) 

 ( ) ( )tiIti LrLLss +=  (2-39.b) 

 ( ) ( )tdDtd rss ′+′=′  (2-39.c) 

 ( ) ( )tvVtv inrrmsinss +=  (2-39.d) 

上述的 分別定義成表示穩態波形及操作點附近的交流變動量。”ss”及”r”  
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首先需證明在穩態下，降壓式轉換器可以使用線性系統近似之。使用方程式

(2-37)、(2-38)及(2-39)，可得下式： 

 ( ) ( ) ( ) ( ) tvVtvtdVtdtvDVDtv swrsworrororoswss ( )+=′+′+′+′= )(  (2-40) 

 ( ) ( ) ( ) ( ) tiItitdItdtiDIDti DrDLrrLrLrLDss ( )+=′+′+′+′= )(  (2-41) 

假設輸出的電容很大使得 ( )tvV oro >> ，則 

 ( ) ( ) ororswr VtdtvDtv ′+′= )(  (2-42) 

rmsV )(tI LSS

)(tVinr

oVD'

or Vtd )(')(tVswss
+-

+

-
+-

+ -

)(' tVD or

)(tVoss

)(tIDss

LID' )(' tID Lr Lr Itd )(' dcI

rmsV )(tI LSS

)(tVinr

oVD'

or Vtd )(')(tVswss
+-+-

+

-
+-+-

+ -+ -

)(' tVD or

)(tVoss

)(tIDss

LID' )(' tID Lr Lr Itd )(' dcI
 

圖 2.23  升壓式轉換器線性非時變穩態模型 

二極體電流為 

 ( ) ( ) ( )titdtiDIDti LrrLrLDr ′+′+′= )(   (2-43) 

假設輸出的電容很大， 可近似為直流成分，故式(2-7)可改寫如下： ( ) ( )titd lrr′

 ( ) dcLrLDr ItiDIDti +′+′= )(  (2-44) 

使用式(2-39)，(2-40)及(2-42)，可以得到如圖2.24升壓式轉換器線性穩態模型。 
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步驟(2)擾動分析： 

在系統大訊號平均變動量下加入一小訊號擾動量，如下所示。 

 ( ) ( ) ( )tvtvVtv oporoo ++=  (2-45.a) 

 ( ) ( ) ( )titiIti lpLrLL ++=  (2-45.b) 

 ( ) ( ) ( )tdtdDtd pr ′+′+′=′  (2-45.c) 

 ( ) ( ) ( )tvtvVtv inpinrrmsin ++=  (2-45.d) 

上述的”p”定義成表示小訊號的擾動量。假設： 

 ( ) ( )tvtvV oporo >>>>  (2-46.a) 

 ( ) ( )titiI lpLrL >>>>  (2-46.b) 

 ( ) ( )tdtdD pr ′>>′>>′  (2-46.c) 

 ( ) ( )tvtvV inpinrrms >>>>  (2-46.d) 

將式(2-45)及(2-46)代入(2-37)及(2-38)中，則功率開關電壓及二極體電流電壓可以

等效成為 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) oporroroporosw VtdtvtdVtdtvDtvDVDtv ′+′+′+′+′+′=  (2-47) 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) LpLrrLrLpLrLD ItdtitdItdtiDtiDIDti ′+′+′+′+′+′=  (2-48) 

並利用(2-41)及(2-42)，我們可以得到 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )tvtvVtdvDtvtv swpswssopopswsssw +=′+′+=  (2-49) 

 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )titiItdtiDtiti DpDssLpLpDssD +=′+′+=  (2-50) 
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則 

 ( ) ( ) opopswp VtdvDtv ′+′=  (2-51) 

 ( ) ( ) ( ) LpLpDp ItdtiDti ′+′=  (2-52) 

從式(2-42)及(2-44)可得知，穩態下可藉由一線性系統來近似升壓式轉換器。

因此式(2-49)及(2-50)描述一升壓式轉換器線性系統且式(2-51)及(2-52)描述一升

壓式轉換器小訊號模型，其升壓式轉換器小訊號模型等效電路如圖2.24所示。 

)(' tdV po

)(tILp

)(tVinp

)(tiDP

+-
+

-+-

+-
)(tVop

)(' tiD Lp)(' tdI pL
)(' tvD op

)(' tdV po

)(tILp

)(tVinp

)(tiDP

+-+-
+

-+-+-

+-+-
)(tVop

)(' tiD Lp)(' tdI pL
)(' tvD op

 

圖 2.24  升壓式轉換器小訊號等效電路模型 

2.3.2 降壓式轉換器小訊號模型之分析 

於 Buck + Boost 工作模式下，其小訊號模型分析可分為升壓及降壓兩種情

況。於升壓時之小訊號模型可延用上一節之推導結果，而本節將推導於降壓模式

之小訊號模型。 

降壓式轉換器小訊號模型可由開關網路等效端點之線性化推導之。設 

  (2-53a) )(ˆ)( 111 tvVtv +=

  (2-53b) )(ˆ)( 111 tiIti +=

  (2-53c) )(ˆ)( 222 tvVtv +=

  (2-53d) )(ˆ)( 222 tiIti +=
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  (2-53e) )(ˆ)( tiIti ccc +=

)(tic 電流源可推導為 ，由電源擾動特性可得 )(ˆ tic

 ( )( ) ( )( ))(ˆ)(ˆ)(ˆ)(ˆ 221111 tvVtiItiItvV cc ++=++  (2-54) 

將上式之直流項等效，可得 

 211 VIIV c=    =>    cDII =1  (2-55) 

線性化後之小訊號等效方程式為 

  (2-56) )(ˆ)(ˆ)(ˆ)(ˆ
221111 tvIVtiItvtiV cc +=+

可得小訊號開關網路輸入電流之解 

 
1

1
1

1
2

1

2
1 )(ˆ)(ˆ)(ˆ)(ˆ

V
Itv

V
Itv

V
Vtiti c

c −+=  (2-57) 

由上式建立小訊號模型如圖2.25 所示。 
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圖 2.25  降壓式轉換器之小訊號模型 

由 、12 DVV =
R
VI 2

2 = 、 21 DII = 、 cII =2 之關係，改寫式(2-57) 如下： 

 )(ˆ)(ˆ)(ˆ)(ˆ
1

2

21 tv
R

Dtv
R
DtiDti c −+=  (2-58)

  

其中 等於與 ，而 ，最後可得 1̂v gv̂ )(ˆ)(ˆ)(ˆ2 sisLsvsv c+=
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⎛ +=  (2-59) 

由上式可得由圖2.25簡化後之降壓式轉換器模型如圖2.26所示。藉由建立升

壓式及降壓式之小訊號模型，可作為設計數位控制器的基礎，進一步之設計與分

析於第三章作詳細說明。 
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LîL

gv̂ C v̂

+

-

+- R
D2

− v
R
D ˆ⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

R
sLDic 1ˆ

gî
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圖 2.26  簡化後之降壓式轉換器小訊號模型 

2.4 EMI輸入濾波器工作原理與設計 

2.4.1 EMI濾波電路 

隨著電力電子技術的進步，電源諧波規範已成為所有家用與商用電器設備的

基本要求規範，例如歐規的EN61000-3-2、美規的 IEEE 519、日規的JIC C 

61000-3-2等等。由於變頻器性能的持續提高，同時又因法規需求而增加功因修

正功能，在前級採用高頻主動式功因修正電路，在後級使用高頻的三相半橋式直

流-交流轉換器，兩者均會產生高頻電磁干擾，對公共電網及週邊環境造成高頻

電磁干擾，因此近年來，電磁干擾之防治為高效能變頻器設計的一個重要考量。 

所謂的電磁干擾(Electro-Magnetic Interference, EMI)是指電磁干擾，包括傳導

干擾和輻射干擾兩種形式。為了濾除EMI對公共電網的干擾，將於輸入端間入一

組電磁干擾濾波器電路。此電路的作用有兩方面︰第一，防止從電網傳入電磁噪

聲，對裝置形成干擾；第二，抑制裝置產生的電磁噪聲返回電網，造成電網公害。 
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2.4.2 差模電磁干擾雜訊濾波電路 

VOPFC-PWM/PAM變頻驅動器電路架構下，存在EMI的問題，因此需要在

輸入前端下設計一組EMI濾波器。由圖2.37中電路為例，因為VOPFC隨著輸入電

壓與輸出電壓的變化，分別操作在升壓型與降壓型模式，透過高速的功率開關切

換進行電流控制，尤其是操作在降壓模式時，輸入電流為不連續且具有極為陡峭

的電流變化斜率，內含相當多的高頻成分，此將造成嚴重的EMI，污染電網。為

了改善EMI對公共電網造成的干擾，並有效降低輸入電流諧波成分、提高功率因

數，本文加入一個簡易型的LC結構濾波電路，如圖2.27，改善其輸入端電流的不

連續波形，濾除電路上之差模電磁雜訊。此電路之實驗波波形如圖2.28所示，後

級負載電流 為非連續電流，在開關切換下具有高頻的電流雜訊，但經過LC濾

波器整流後，得到一個完整的弦波電流 。 

2ini

ini

不過此EMI濾波器的設計不盡理想，其輸入電流與輸入電壓之間會產生相位

差，隨著輸入功率越低，其相位差更加明顯，其相位差落後關係的推導 

 
equin

equ
in

in

in

L

RsCR
sC

sC
i
i

+
=

+
=

1
1

1

1

 (2-59) 

由此可知輸入電流將會超前後級VOPFC之電感電流，由電感電流命令乃追隨輸

入電壓，故其輸入電流與輸入電壓之間存在一個相位差θ，假設此EMI濾波器元

件為理想，Lin取367 uH，Cin取10 uF 

 Ω== 121
2

,

dc

rmsin
equ V

V
R  (2-60) 

  (2-61) o5.24/456.0)12110377(tan 1 ==××= − sraduθ

 897.0cosDPF == θ  (2-62) 
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其輸出功率與相位落後關係如圖2.29所示。本論文僅針對差模電磁干擾現象

進行改善，未來研究將針對共模干擾及電路對整體系統響應影響進行分析，並設

計一個更完善且有效的EMI濾波電路[53]-[56]。 

acV

equR

inv
Lin

Cin
ini

equRi sî

equeqin RZ =,

2ini

 

圖 2.27  LC電磁干擾雜訊濾波電路 

2ini

ini

 

圖 2.28  LC濾波器之濾波前電流 及濾波後電流  2ini ini
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圖 2.29  輸出功率與DPF之關係圖 
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第 三 章  

無刷直流馬達驅動方法 

 無刷直流馬達的應用日趨廣泛。應用範圍遍及各項領域，包含工業、電子

業、消費性電子、生活家電…等。無刷直流馬達相較於傳統的馬達具有低噪音、

無刷片摩擦、較長壽命…等優點。無刷直流馬達因為不具有傳統的換相刷片或是

集電環，因此輸入電流必須為交流訊號，同時為了驅策馬達最有效率運轉，需回

授馬達反抗電動勢後進行相電流控制，可讓馬達操作最大的馬達扭力，獲得最佳

工作效率。  

永磁同步馬達屬於交流馬達的一種，其轉子部分為永久磁鐵，線圈繞組置於

定子。穩態運轉時，定子線圈所產生的磁場向量與轉子同步旋轉，故稱為同步馬

達。圖3.1為永磁同步馬達的構造圖與理想的磁通分佈波形，圖中 與
a eB θ 分別代

表磁通密度與馬達的電氣角。根據法拉第定律(Faraday’s law)，當通過線圈的磁

通量改變時，線圈兩端會感應一電壓，轉子轉動使定子線圈所感應的電壓即是反

抗電動勢，除了轉子磁通分佈會影響反抗電動勢的波形之外，定子線圈繞組的分

佈也是影響因素之一。 
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圖 3.1 永磁同步馬達的結構與轉子磁通分佈 

交流馬達驅動器雖然有各種不同的形式，但驅動電路之電路架構則大同小

異，主要關鍵在於採行的脈寬調變控制策略，以及採用的開關技術(switching 

technology) [22]-[24]，此方面則仍有廣大的研究空間得以改善馬達驅動器的效率

與提高功率轉換器的功率密度。本文所採用的控制策略將詳述如下。 

3.1 PAM/PWM 工作原理 

3.1.1  PWM/PAM調變方式之簡介 

為了有效控制相電流，在定電壓源下透過高速開關的切換，達到交流電流的

產生，此常見的操作方式為脈波寬度調變(Pulse width modulation, PWM)策略。在

此先簡單地對於PWM脈波寬度調變方式做進一步的分析。一般較常採用的脈寬

調變方法為正弦脈寬調變，或稱為諧波調變法。其原理是將所產生的調變波與載

波作比較，根據兩波形交會點來決定功率開關之切換時機。為了降低波形失真，

使得調變後的波形與控制命令相符合，通常將鋸齒波之載波頻率設於高頻操作

區，此即所謂之開關切換頻率。 
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假設開關切換頻率高於工作頻率50倍以上時，則在每個開關切換週期內，可

視調變信號為定值。而由於在一般交直流轉換器之操作狀況下，開關切換頻率約

在10kHz以上，而正弦調變波則為60Hz之市電輸入頻率，兩者相差在150倍以上，

可符合上述要求。因此在每一個切換週期內可視調變波為定值。其調變方式之示

意圖如圖3.2所示。由載波與調變命令之關係，可得控制開關切換之責任週期訊

號為 

 d
tri

control
duty V

V
vv ⋅= ˆ  (3-1) 

其中 為責任週期訊號， 則為鋸齒波之振幅。 dutyv triV̂

(V)

(V)
(a)

(b)

0

5

inV̂

t

t

載波 調變波

sTwT

脈寬時間 切換週期
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sTwT

脈寬時間 切換週期

 

圖 3.2  (a)載波調變法, (b)責任週期訊號 

相較PWM是調整其週期責任比以進行電壓控制，PAM之調控策略則是透過

一可變電壓源進行直流鏈電壓調變，進而達到有效電壓之控制。 
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3.1.2  PWM與PAM變頻器之比較 

以產生一個弦波電壓輸出為例，PWM與PAM變頻器所採用的調變方式如圖

3.3所示，在PWM變頻器控制下，輸出電壓乃是在固定輸入電壓的情況下，藉由

改變PWM的責任週期比來產生；而在PAM變頻器控制下，輸出電壓乃是藉由調

變輸入電壓的脈波大小所得到，如此一來將可有效的降低功率晶體開關的切換損

失，此外，若是對方波驅動的無刷直流馬達而言，在PAM變頻器控制下，功率

晶體的開關切換頻率將與馬達旋轉的電氣角頻率相同，亦可大幅降低功率損失。

然而由於在整流器與變頻器之間往往需要一個大電容來保持變頻器輸入電壓的

穩定性，但是相對地使得在PAM控制下的輸入電壓變化響應相對變得很慢，可

能需要數十毫秒的暫態時間，因此若是需要快速響應的情況下，應該要採用PWM

控制策略。 

VAB

VDC 

t

 
(a) 

VAB

t

 
(b) 

圖 3.3  (a)利用PWM產生弦波電壓之方式 (b)利用PAM所產生弦波電壓之方式 
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3.1.3 影響電流漣波之因素 

電流漣波的大小，會影響整體系統之總諧波失真程度，同時也可能造成電流

波形之扭曲，因此必須盡可能降低電流漣波。然而在定頻切換之操作情況下，當

所有系統設計規格確定後，則電流漣波之大小也同時被決定，此時並無法藉由控

制的方法再降低電流漣波，因此在訂定系統設計規格時，必須作整體考量。一般

影響電流漣波的因素有：開關切換頻率、電感值大小及直流鏈電壓，依序探討如

下：。 

1. 開關切換頻率：開關切換頻率是影響電流漣波的重要因素之一，切換頻

率越高，電流漣波越小，但會造成切換損失增加、轉換器效率降低及散

熱等問題。因此如何決定開關頻率，考量的層面較廣，尤其在高功率系

統的應用，為了避免開關因切換造成的能量損失，及其所衍生出的元件

散熱問題，常操作於較低的切換頻率，但亦會造成其它的問題如電路中

被動元件體積的增加等，故為了增加其電能密度，會將切換頻率提高。

一般開關的切換頻率應儘可能的提高，因為較高的切換頻率，有較大的

好處，但仍有上述之轉換器效率及散熱問題，則需藉由軟式切換（soft 

switch）的技術來降低其切換損失。為了更加瞭解開關切換頻率的選取

依據，對於系統所造成的影響列於表3.1。 

表 3.1  開關切換頻率的選取對系統所造成的影響 

        切換頻率 

影響因素 

低 高 

切換損失 少 多 

電流漣波 大 小 

噪音 高 低 

電路雜訊 低 高 

 

 56



2. 電感值大小：交直流轉換器之電路中，影響電流響應之主要元件為濾波

電感，電感值越大，電流漣波越小，但其相對應之響應也較慢，且會造

成較大的尖端失真（cusp distortion）。因此一般在決定電感值大小時，

均以下列三方面來考量：一是對於系統電流頻寬的要求、二是總諧波失

真之要求、三是電流漣波大小之要求。其間之取捨，則需根據系統之實

際應用狀況而決定。 

3. 直流鏈電壓：直流鏈電壓會影響兩個因素，即電流漣波大小與系統暫態

響應。由於系統於暫態響應時，需提供足夠大的補償量來追隨參考命

令，當直流鏈電壓不夠高時，則其產生之控制力也相對降低，同時會降

低系統之響應速度，因此直流鏈電壓越大，對於系統之暫態響應會有正

面的影響。而由於轉換器輸出側電壓 ov 之振幅即為直流鏈電壓之值，因

此電感之跨電壓與輸入電壓源 sv 即有以下的關係 

      osL vvv −=                (3-2) 

其中 為電感之跨電壓。因此直流鏈電壓之值越大，則電感上之電壓

變化也就越大而產生較大電流漣波。在第五章中將說明應如何選擇合理

之直流鏈電壓值，才能改善系統暫態響應並對電流漣波影響降至最低。 

Lv

 

3.1.4  Dead-time對電流控制造成影響 

透過高速頻率的開關切換，可降低電感電流漣波，達到準確控制電感電流的

效果。然而現實中的功率開關元件皆為非理想，因此不可能達到瞬間切換的效

果，其切換瞬間的暫態波形如圖3.4(a)所示， 為開關汲極(Drain)與源極(Source)

兩端跨壓， 則為導通電流，圖3.4(b)為等效操作電路。 

dsV

dsI
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圖 3.4 功率開關切換時汲極與源極兩端電壓及電流波形 

目前常見的PWM控制電路為半橋或是全橋式電路，以半橋式電路為例，如

圖3.5(a)，控制策略為Bipolar開關切換模式，每開關週期進行切換時，如圖3.5(b)

所示，其上臂開關開通的瞬間，下臂開關同時會關閉，但因為開關元件為非理想，

所以無法瞬間關閉，為了避免上下臂短路產生過電流，其常見的解決方案為空白

時間控制(dead-time control)，透過延緩時間才開啟開關，以避免另一臂開關尚未

完全關閉，一般有實現方式有硬體觸發或是軟體觸發。由於在空白時間時，上下

臂開關皆為關閉狀態，所以加入飛輪二極體使電感電流連續，避免電感因為瞬間

電流變化產生過大感應電壓燒毀功率開關元件。在控制電流 時，其空白時間控

制會對其等效電壓產生控制誤差，導致電流控制誤差，此外依據其電流值正或負

會有不同的誤差狀況。 

Ai
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以 為例進行分析，因為電流值為正，所以當上下臂開關皆關閉時，二

極體 會導通，因此加入空白時間控制下，上臂開關

0>Ai

−AD +AT 延緩 導通會損失

 

dt

等效電壓，但上臂開關不受影響，因此可推導出下式。

 actualANidealANAN vvv ,, −=Δ  (3-3) 

 

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

<−

>+
=Δ

0,

0,

Ad
s

d
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d

AN

iV
T
t

iV
T
t

v  (3-4) 

其中 為等效電壓誤差。

當進行脈寬調變進行馬達相電流控制時，其變流器架構為三相全橋式電路，

在本文中採用六步方波控制無刷直流馬達，其任意狀態下同時有兩相導通，假設

馬達相電流 ，其中 、 相導通，如圖 、 相進行全橋電流控制時，其

可由式 、

ANvΔ  

Ai

空白時間所造成的電壓誤差

A B 3.6。在A B

(3-10) (3-11)推導。 ABvΔ
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=Δ−Δ=−=Δ
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2

0,
2

,,
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BNANactualABidealABAB

iifV
T
t

iifV
T
t

vvvvv  (3-6) 

整理上述關係式可推知，在全橋控制之下，空白時間控制造成馬達相電流失

真，產生扭矩漣波，其電流變化與控制電壓誤差的關係圖如圖 所示，而當

馬達相電流為弦波波型時，其等效脈波調變電壓波形如圖 。由式 可

知，等效電壓誤差與直流鏈電壓 成正比，開關週期成反比；所以若能透過可

變電壓輸出，在馬達低速運轉下降低變頻器之輸入直流鏈電壓，即可降低等效控

制電壓誤差，改善空白時間控制造成的電流失真；或是降低直流鏈電壓，在可接

3.7(a)

3.7(b) (3-12)

dV
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受的電流鏈波成份下，降低開關工作頻率，亦可改善空白時間對脈波調變造成的

非線性干擾。 

+

-

dV
Ai

+AT

−AT

+AD

−AD

A

N
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dt dt
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dt dt
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0

0

0

0

0

0

dt dt
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{
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triv controlv

dt dt
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0
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t00<Ai

0>Ai
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{
ANv
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+AT

triv controlv

ANvΔ

ANvΔ

 

(b) 

圖 3.5 (a)半橋式電路拓墣(b)PWM開關理想切換訊號及加入dead-time控制下

實際開關切換訊號 
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圖 3.6 三相變頻器之電路拓墣，其中A、B兩相之等效電壓為 v  AB

controlv

ABv

ovΔ

ovΔ

0<Ai

0>Ai

controlv

ABv

ovΔ

ovΔ

0<Ai
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圖 3.7 電流方向與控制電壓誤差之關係圖 
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(b) 

圖 3.8 命令為弦波波型時，其等效脈波調變電壓波形 

 61



3.2 BLDCM六步方波控制法 

3.2.1 六步方波驅動訊號 

由第一章所簡介的永磁式無刷式直流馬達中，其具有梯形波反抗電動勢的永

磁馬達最適合使用六步方波控制法，此控制方法為三相無刷直流達中最基本之驅

動方法，又稱為 通電控制法，一般常見的系統控制架構如圖1.8所示。 o120

常見六步方波控制法透過數位型霍爾訊號(Hall-sensor)回授轉子位置，做為

換相之判定，數位型的霍爾感測器感應馬達轉子之磁場正負，回授數位訊號給控

制器，若將霍爾感測器安裝在合適的位置上，可產生有效的控制訊號作為換相點

偵測，穩定且有效率的控制無刷馬達運轉。此外透過此數位訊號可進行馬達轉速

估測，提供速度回授做馬達定速度控制。 

以圖3.9作為說明，其梯形波永磁式無刷直流馬達之三相反抗電動勢相位分

別相差 ，若將霍爾感測器分別依照電器角度 間隔安裝，其回授之訊號經

過基本邏輯運算後，可得到將一完整的電氣週期切割為六分之換相訊號，故此控

制法稱為六步方波控制法。將馬達依照其換相訊號進行驅動，其馬達可順利啟動

並運轉，其驅動波形如圖3.10所示。觀察此六步方波控制法之換相訊號，其每一

操作區間皆為兩相導通，第三相之相電流為零，稱之為非激發相，由於梯形波磁

場之特性，在固定轉速之下，此導通兩相產生的反抗電動勢為定值，因此可將此

時馬達等效為直流馬達，透過回授其相電流進行定電流控制，即可實現定扭矩、

定轉速之馬達控制。而透過量測非激發相之相電壓，可得到其反抗電動勢大小，

亦可透過偵測此反抗電動勢發展無感測控制演算法[34]-[36]。 

o120 o120
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圖 3.9 理想之反抗電動勢與換向訊號波形 
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圖 3.10  六步方波驅動示意圖 

由無刷直流馬達「六步方波電流驅動」的概念，在任一瞬間都只有兩相線圈

會導通，即流經馬達的三相電流與直流鏈電流有一必然的關係存在，故本計劃採

用回授直流鏈電流來作電流控制的方式，以減少電流感測器的額外成本，同時也

簡化控制架構，只要能根據霍爾感測換相訊號進行同步控制，其電流迴路的控制
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即如同永磁直流馬達一般。值得注意的是，由於直流鏈電流在穩態時都是維持在

同一流向，並非像相電流般會有流向的改變，即正負號的變化，因此要得到最大

反向扭矩，就必須要根據電流命令去適當改變換相控制的機制。 

3.2.2 馬達驅動器之系統方塊圖 

明白其換相方式及驅動方法後，接下來討論其電流控制的方式。透過六步方

波控制法驅動馬達時，可將馬達模型等效為直流馬達，透過回授其相電流，設計

電流迴路補償控制器，最終由脈寬調變策略進行電流控制，而速度回授則透過計

算霍爾訊號週期進行速度估測，但除了此控制方式之外，亦可隨著所需之馬達轉

速，調變其變頻器之直流鏈電壓，達到振幅調變控制，進行馬達轉速控制。本文

提出之整合式無刷直流馬達驅動器，作為家用壓縮機之最佳驅動方案，即是以此

法驅動馬達運轉，在需要加減速狀態時，提高直流鏈電壓並進行PWM控制，可

具有較快的動態響應，當馬達進入待機低功率運轉時，則調降直流鏈電壓並使用

PAM控制策略，可將開關切換頻率降至與電器頻率一致，大幅減少開關切換損

失。其PWM及PAM系統方塊圖如圖3.11所示。 
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PFC
Converter

20 kHz

10-400
(PFC: 50

 VDC
-400V) PAM Inverter

Cd

PWM Inverter
C

110 V
50/60Hz

dcV

BLDC Motor

150 VD

(a)

(b)

BLDC Motor

 

圖 3.11  (a)傳統的PWM變頻式驅動器系統方塊圖 (b)新型的VOPFC-PAM變頻

式驅動器的系統方塊圖 
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3.3 磁通導向控制法 

3.3.1  PMSM數學模型分析 

非凸極式永磁同步馬達的反抗電動勢為弦波，氣隙長度在任一角度皆相同，

因此磁阻不會因轉子位置改變而不同。相較於凸極式永磁馬達而言，具有電流連

續、效率較高、工作噪音較低…等優點。 

假設三相Y接永磁同步馬達的各相線圈電感與電阻相等，電壓方程式可寫成

陣列的形式[57] 

  (3-7) 
0 0

0 0
0 0

an s a ss a a

bn s b ss b b

cn s c ss c c

v R i L M M i e
v R i M L M p i
v R i M M L i

⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥= +⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦

e
e

+

r

其中 

van、vbn與vcn  三相電壓； 

 ia、ib與ic   三相電流； 

 Rs    三相定子線圈電阻； 

 Lss    三相定子線圈自感； 

 M    相間線圈互感； 

 p    對時間微分運算元； 

 ea、eb與ec  三相反抗電動勢。 

因線圈感應電勢的大小正比於通過磁通量的微分，故反抗電動勢的振幅與轉

速間的關係可表示成 

 EE K ω= ⋅  (3-8) 

其中E 代表單相反抗電動勢的振幅、 rω 為轉子角速度， 表示反抗電動勢振幅

與轉速之間的比例關係，稱為反抗電動勢常數。若轉子為非凸極式，各相線圈的

自感與互感不會隨轉子轉動而改變，可視為常數，再根據三相平衡電流和為零的

關係， (3-7)可改寫成 

EK
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0 0 0 0

0 0 0 0
0 0 0 0

an s a s a a

bn s b s b b

cn s c s c c

v R i L i e
v R i L p i
v R i L i

e
e

⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥= + +⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦

 (3-9) 

其中 

 s ssL L M= −  (3-10) 

由(2-3)可知，永磁同步馬達每一相的等效電路模型為一電阻、電感與一代表

反抗電動勢的電壓源串聯所構成，如圖3.12所示。 

c

a

b

be
ae

n

ce

sL

sR

sL
sR

sL

sR

 

圖 3.12 永磁同步馬達的等效電路模型 

非凸極式馬達不會產生磁阻轉矩，其電磁轉矩僅由定子磁場牽引轉子磁場所

產生。定子磁場由電流產生，轉子磁場會使定子線圈感應反抗電動勢，而反抗電

動勢的大小又正比於馬達的轉速，因此馬達所產生的電磁轉矩可表示為反抗電動

勢、定子電流與轉速的函數：  

 
r

ccbbaa
e

ieieie
T

ω
++

=  (3-11) 
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根據上式，若馬達的反抗電動勢為弦波，電流必須也是弦波才能產生穩定的

轉矩。圖3.13為理想的反抗電動勢與相電流波形。圖中α 代表相電流與反抗電動

勢的相角差，由(3-11)可推得馬達所產生的電磁轉矩為 

 
1.5 cos

1.5 cos

e
r

E

EIT

K I

α
ω

α

=

=
 (3-12) 

其中的E與I分別為反抗電動勢峰值與相電流峰值，在一般的操作情況下，若要單

位電流能產生最大的轉矩，α 須為零。由(3-12)可知，馬達的轉矩是正比於電流

的大小，因此馬達的轉矩控制即為定子之電流控制。然而，電磁轉矩並不等於馬

達的輸出轉矩，考慮負載以及馬達本身所消耗的轉矩，機械方程式可表示為 

 )(1
r

L
e

r B
N
T

T
Jdt

d
ω

ω
−−=  (3-13) 

J與B可進一步表示成 

 M
L J

N
J

J += 2  (3-14) 

 M
L B

N
B

B += 2  (3-15) 

其中 

 JL    負載轉動慣量； 

JM    馬達轉動慣量； 

N    齒輪比； 

BL    負載摩擦係數； 

BM    馬達摩擦係數； 

TL    外部負載轉矩。 
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圖 3.13 永磁同步馬達的反抗電動勢與電流波形圖 

3.3.2 磁通導向控制法 

由於永磁同步馬達在三相座標下的數學模型十分複雜，不利於控制系統的分

析與設計，所以藉由座標轉換技巧將馬達的數學模型轉成同步旋轉座標下的d-q

模型，不但可以達到簡化模型的目的，也使我們能更有效地設計控制系統，此即

為磁場導向控制法。 

從三相座標下的數學模型轉成d-q同步旋轉座標模型過程有以下幾個步驟： 

(1)推導三相定子電壓方程式 

(2)轉成同步座標下定子電壓方程式 

(3)結合力矩與機械方程式導到最後d-q動態模型。 
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永磁同步馬達與感應馬達不同在於永久磁鐵，因此只須考慮定子電壓方程

式，以下為簡單之推導： 

永磁同步馬達在a相的定子電壓方程式如下： 

 
dt

diRv as
assas

λ
+=  (3-16) 

定子在 a 相的磁交鏈 

rfcsssbsssasasssas iLiLiLiL θλππλ cos
3

4cos
3

2cosls +⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛++=  

其中  ：單向定子線圈漏感量 lsL

   ：單向定子線圈自感量 ssL

   rθ ：d 軸與 a 軸的夾角 

   fλ ：轉子磁交鏈 

同理 

 
dt

diRv s
bs

bsbs
λ

+=  (3-17) 

其中 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛+⎟

⎠
⎞

⎜
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⎠
⎞
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⎝
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3
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3
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其中 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ++⎟

⎠
⎞

⎜
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⎞

⎜
⎝
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3
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3
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3
2cos rbsascslscbs

πθλππλ fsssssss iLiLiLiL  

根據(3-17)(3-18)式加上定子電流三相平衡  

 0=++ cba iii  (3-19) 

可以寫成矩陣形式如下： 
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其中 
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式(3-20)即為永磁交流馬達在靜止三相座標下的定子電壓方程式，利用之前

討論的座標轉換將式(3-20)轉至d-q同步旋轉座標下的定子電壓方程式如下： 
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馬達轉矩方程式 
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機械動態方程式  
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m
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ω
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其中
mr

pωω
2

=  
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其中  ：馬達力矩  ， ：負載力矩  ， ：轉動慣量  ， ：阻尼係數  eT LT mJ mB

      p ：馬達極數  ， mω ：轉子機械角速度 ，   rω ：轉子電氣角速度 

結合(3-14)、(3-16)與(3-17)三式可得馬達在d-q同步旋轉座標下之動態模型如

圖3.14。 

ss RsL +
1

mm BsJ +
1

sr Lω

TK

f
P λ⋅
2

di

mωeTqi

dv

qv

ss RsL +
1

sr Lω

+

+

+

-

-

ss RsL +
1

mm BsJ +
1

sr Lω

TK

f
P λ⋅
2

di

mωeTqi

dv

qv

ss RsL +
1

sr Lω

+

+

+

-

-

 

圖 3.14 永磁同步交流馬達在同步旋轉座標上之動態模型 

得到上述的d-q動態模型後，控制永磁同步馬達就近似於控制有刷直流馬

達，其中存在的差異在於永磁馬達模型轉至同步旋轉座標後， 軸與 軸仍然有

互相耦合的情形，因此在設計電流控制器時，需考慮耦合後對系統造成的影響。

附加電流控制器之後的永磁交流馬達的動態模型如下圖：

 d q
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圖 3.15  電流迴路系統方塊圖 

圖3.16的 為力矩電流命令， 為磁場電流命令，在正常的速度範圍下，

由於轉子磁場已由永久磁鐵提供，所以令磁場電流命令 =0，但當要使馬達轉

動速度超過其額定轉速時，磁場電流命令 設為負值，轉子方向磁場減弱，作

弱磁控制，以避免反抗電動勢超過其額定電壓。 

*
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 接下來考慮速度迴路，速度迴路的功用主要在於當負載變動時，馬達仍然

可維持其原來的速度而不受其干擾，因此附加速度控制器的永磁交流馬達動態模

型如下： 
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圖 3.16 電流與速度控制架構之系統方塊圖 
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 73

透過此速度外迴路與電流內迴路的控制，可讓馬達定速操作，並具有良好的

動態響應及穩定性。 



第 四 章  

整合式壓縮機驅動器控制器設計 

透過VOPFC的輸出電壓可變之功能，可以與後級變頻器整合成為VOPFC-

變頻壓縮機驅動器達到PWM/PAM雙模式控制策略。其工作模式切換如圖1.5，在

加減速狀態時採用PWM控制，提高變頻器動態響應；在馬達定速運轉時，則切

換為PAM控制，降低後級變頻器開關切換損失及馬達相電流漣波，提升馬達驅

動器工作效率。除此之外，採用昇/降壓型功率轉換器，可適應更廣泛範圍的輸

入電壓，並針對後級負載需求提供指定之輸出電壓，使得此整合式壓縮機驅動器

具有更高的操作彈性且可做更廣泛的應用。 

本論文所討論整合式無刷直流馬達驅動器架構主要分為兩個部份：前級為可

變輸出交/直流功因修正功率轉換器，後級則為三相電壓源變頻器。其前級功率

轉換器輸入為一般交流市電，透過電流及電壓雙迴路控制架構可讓系統輪替操作

在升壓型或是降壓型模式，輸出穩定直流電壓。此串聯式昇降壓功率轉換器架構

與一般常見功率轉換器主要差異為具有廣泛地可變輸出電壓範圍，可彈性依據後

級負載需求調變輸出直流電壓，在本文中所設定輸出電壓範圍為50V~300V。同

時透過良好的電流迴路控制，令輸入電流與輸入電壓達到同相位，改善電流諧

波，提高功率因數及電源品質。整合式壓縮機的後級為變頻驅動器，其系統的基

本操作原理已於前章提過，在本章將會更完整地討論控制器設計及整合具可變輸

出功因修正之功率轉換器的控制策略，以達到效率最佳化。 
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4.1 VOPFC 控制系統架構 

常見的直流/直流轉換電器有兩種主要控制模式，其一為單迴路控制方式，

藉由回授輸出電壓與電壓參考命令進行比較來控制開關的導通週期，進而調整輸

出電壓；一般此種控制方法常見操作在不連續導通模式(DCM)，具有控制電路簡

單之優點；且因系統操作在不連續導通模式，與連續導通模式相比較，其開關切

換損失較低，但電感電流的漣波成分以及通過功率晶體的有效電流皆較大，所以

其導通損失較大。另一種多迴路控制方式，如圖2.2所示，其內具有一電流迴路，

透過回授電感電流進行整流控制，以達到功因修正之效果，而外部外迴路則為電

壓迴路，回授功率級輸出電壓，達到準確電壓控制的目的，提供後級一具有穩定

電壓且功率因數良好之電壓源[58]、[59]。 
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圖 4.1   串聯式昇/降壓功率轉換器之電路架構與系統方塊圖 

4.1.1 電流迴路控制器設計 

如圖4.2，本系統採用內外雙迴路控制架構，電流迴路控制為交直流轉換器

中之最內層控制架構，其控制設計的優劣與否將直接影響到功率因數的提升與電
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流諧波的改善程度，同時造成外部迴路之電壓響應變差，整體系統工作效率不

佳，因此電流內迴路之設計為交直流轉換器控制設計的核心，其設計過程格外重

要。 
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圖 4.2  Buck-Boost系統控制方塊圖，前級為電壓外迴路，後級為電流內迴路  

本論文採用之電流迴路控制器具有兩級架構，其前級為傳統PI補償控制器，

其主要功能為改善系統暫態響應，使電感電流能夠追隨參考命令，降低電流穩態

誤差，達到電流控制的目的；而後級則為前饋補償控制器，此架構回授輸入電壓

及輸出電壓，預先補償系統電流迴路響應，使其在不同的電壓輸入及輸出下，皆

可維持一定的電流暫態響應。其電流控制器架構如圖4.3所示。 
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圖 4.3 電流迴路控制器與前饋補償控制器系統方塊圖 

由前文所分析升壓型轉降壓型轉換器的小訊號轉移函數中可知，當系統工作

在升壓型模式時，其電流迴路響應與輸出電壓成正比，隨著輸出電壓的下降，其

電流響應頻寬會隨之下降；當系統工作在降壓型模式時，其電流迴路響應則隨著

輸入電壓改變。此VOPFC功率轉換器之輸入電壓為整流後弦波波形，將使得電
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流之頻率響應隨之改變。為了改善VOPFC系統對輸入電壓及輸出電壓之敏感

度，透過回授輸入及輸出電壓進行前饋補償， 

4.1.2 電流迴路控制器設計 

本節主要針對上一節描述中的各方塊設計概念，利用MATLAB內建的SISO

工具放置電流迴路及電壓迴路極零點的位置，進而符合設計上的需求。MATLAB

軟體中內建的SISO工具，讓使用者可以透過圖形化的介面快速地選擇擺放極零

點，程式會同步繪出加入控制器後之頻率響應波德圖，方便使用者決策控制器參

數。首先從電流迴路設計起；在設計之前得先知道電流迴路是經由改變開關的週

期以控制電感電流大小，藉由狀態平均表示法，可得狀態變數電感電流( )及電

容端電壓( )和開關週期的狀態平均表示式，並從小訊號觀點觀察系統響應，再

s-domain Buck-Boost

Buck Boost

100 V  

Li

Cv

將此小訊號關係式轉換到 ，並解關係式。又由於 電路為雙開

關系統，在控制迴路的設計上不僅要滿足 的工作狀態，也要同時能滿足

的運作模式，故以下分析先假設輸出及輸入電壓皆為 進行分析：

在此假設下，系統可同時視為 模式或是 模式，其頻率響應波德圖

如圖 所示，此時針對此系統設計 補償器，使其頻寬達到 ，並具有

以上之相位邊限 。

Boost Buck

4.3 PI 1.5 kHz 45 

deg. (Phase Margin, PM)  
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圖 4.4 在輸入電壓Vo = 100 V及輸入電壓Vin = 100 V下，Buck及Boost之小訊號

頻率響應波德圖 

本論文使用Matlab之SISO-Tool進行補償零點擺放，此工具具有圖形化的介

面，可讓設計者外速且準確地完成補償控制器參數設計，達成其系統規格要求。

圖4.5所示為電流迴路頻寬達到1.5 kHz，且相位邊限為高達70 deg.。然而系統在

定頻率之數位控制器及電流類比轉數位取樣下，將導致部份的相位落後，並不如

目前設計之結果這麼理想，為此系統將再透過PowerSIM(PSIM)之電腦模擬軟體

進行電路模擬驗證，此模擬軟體可模擬數位控制器及類比數位(analog to digital 

converter, ADC)取樣轉換，將透過MATLAB所設計之控制器參數代入模擬電路

檔，得到頻率響應波形為圖4.7，其頻寬及相位邊限符合要求規格。 
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圖 4.5 電流補償控制器設計，調整系統頻寬為1.5 kHz，相位邊限為69.7。 
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圖 4.6  VOPFC模擬電路之電流迴路頻率響應波德圖 
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已知升壓型及降壓型轉換器其電流迴路暫態響應皆與輸入或輸出電壓大小

有關，其閉迴路下之頻率響應圖如圖4.8所示。由第二章中所推導的(2-59)，在降

壓模式操作下，其電流迴路頻寬與整流後的弦波輸入電壓成正比，然而當輸入電

壓接近低點時，其相對應電感電流命令變化最為劇烈，需要更大的電流迴路頻

寬。除此之外，由(2-52)，在昇壓模式操作下，其電流迴路頻率響應中的直流增

益與輸出電壓值呈正比，隨著操作的輸出電壓降低時，其電流迴路頻寬亦隨之降

低，導致系統電流暫態響應變差，無法良好地追隨電流命令。 

為了降低系統電流迴路控制對輸入電壓及輸出電壓的敏感度，本文中提出前

饋補償控制架構。此架構透過回授輸入電壓及輸出電壓，可預先補償系統電流迴

路響應，使其在不同的電壓輸入及輸出下，皆可維持一定的電流暫態響應，除了

可簡化控制器設計之外，亦可避免電流迴路因為頻寬變動所導致的相位不足問

題。其詳細的推導與分析將在下文中討論。 
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圖 4.7 輸出電壓固定100 V下，輸入電壓分別自10 V~150 V，各自小訊號模型頻

率響應波德圖 
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(a)                              (b) 

圖 4.8 電流迴路頻率響應圖，在一固定之PI控制器下，系統操作分別操作在(a) 
輸出電壓固定100 V，輸入電壓分別為100 V、200 V、300 V (b) 固定輸出電壓下，

不同輸出電壓(75 V, 100 V 及 125 V)下之頻率響應 

4.1.3 降壓模式前饋補償控制器 

首先由圖4.9所示，此為簡化電路圖，針對系統操作在Buck模式時進行分析，

此時的系統輸入電壓 大於輸出電壓 ，在此透過調變開關責任週期比，即可

  

inv outv

控制電感電流增減。

 
L
Tvdvi s

outinL ][ −=Δ  (4-1) 

outind vdvv −=  (4-2) 

由(4-1)及(4-2)可知，在固定的開關切換頻率下，電流增量 LIΔ 與 成正比，其中dV

dv 為我們所期望控制電壓，其值為電流補償控制器輸出訊號，最後推導得到開

 

關責任週期比 d  

d
v

vv

in

outd =
+

 (4-3) 

由(4-1)、(4-2)及(4-3)可推得其前饋補償器系統方塊圖，如圖4.10所示。 
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圖 4.9 降壓型操作系統方塊圖 
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圖 4.10  Buck 模式前饋補償方塊圖 

4.1.4 昇壓模式前饋補償控制器 

uck模式操作相近，電流增量 仍與

成正比，不過boost電路架構下 與buck模式下時不同。 

 

rrent Feed-forward Controller

在boost操作模式下，其討論情形與b LIΔ dV

dV

L
v outinL [ Tvdi s])1( −−=Δ  (4-4) 

 dd KDDKd −==− ')1( , DdKd =  (4-5) 

其中 ，outind vdvv )1( −−= 1−=
− d
v

vv

o

ind ，由於此時輸出訊號為 ，為了修正

，修改三角波準位，令其降低

1−d

值，可修正輸出有效開關切此差異，根據(4-5) dK
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換命令 d 成 為boost模式之前控補償控制之等效方塊D與責任週期比 正比。圖4.11

圖。 
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x

y
y
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_

inV

)(sKc

refI

I

+

_ dV
LIΔ

 

 4.11  Boost 模式前饋補償方塊圖 

最後整合PI控制器及前饋補償控制器，如圖4.12所示，完成電流迴路控制器

設計。其電流迴路頻 並不受到輸出及輸

入電壓變動影響。其頻率響應波形如圖4.14所示。 

圖

寬在1.5 kHz，具有45 deg. 之相位邊限，

Sampling frequency: 20 kHz
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圖 4.12 電流迴路控制器與前饋補償控制器系統方塊圖 
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(a)                              (b) 

圖 4.13.  加入前饋補償控制器後之電感電流迴路頻率響應圖，在(a) 不同輸入

電壓及 (b) 不同輸出電壓下，皆具有一致之頻率響應(BW= 1.5 kHz ，PM = 45 
deg.) 

4.1.5 電壓迴路控制器設計 

電壓迴路為外迴路而電流迴路則為內迴路，因此設計電壓迴路得依靠前面的

電流迴路結果，設計電壓迴路補償器。為了避免輸入電流造成的120 Hz電壓漣波

對電感電流命令造成影響，預估電壓迴路頻寬為25Hz。由於電流迴路頻寬遠大

於電壓迴路頻寬，故電流迴路可等效為一定值常數K2，如圖4.14。選用電壓控制

器為PI控制器，透過電壓回授控制可改善電壓控制響應速度，同時藉由PI控制其

令電壓響應穩態誤差為零。由圖4.15可知此閉迴路系統具有27 Hz的電壓迴路頻

寬，與所求值接近。 
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圖 4.14 簡化電壓迴路系統方塊圖 
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圖 4.15 電壓閉迴路頻率響應波德圖 
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4.2 Inverter控制器設計 

4.2.1 控制架構 

第三章已完整地介紹磁通導向控制法，透過磁通導向控制法可以穩定且準確

地控制馬達運轉速度，並維持輸出最大力矩，達到最大效率。其設計的關鍵在於

控制器設計，透過良好的控制器設計，可令系統具有較佳且穩定的響應。 

本論文中採用的永磁同步馬達控制器架構如圖4.16。我們可以藉此了解整個

電流閉迴路架構。進行電流閉迴路控制之前，必須知道轉子的磁場方向，藉由控

制定子線圈電流，製造一個與轉子磁場相互垂直的電流磁通量，藉此產生轉矩驅

動馬達。獲得轉子位置的方法可藉由霍爾感測器(Hall Sensor)、編碼器(Ecoder)

或是無感測技術；知道轉子磁場位置後，即可產生相對應定子線圈電流命令，同

時將馬達定子輸出的三相電流訊號回授，經由座標轉換，可或得到同步旋轉d-q

座標軸上的電流分量，此值與速度控制閉迴路輸出d-q坐標軸磁場電流命令做比

較，形成一個完整的閉迴路架構。針對此閉迴路設計電流迴路控制器，輸出對應

的脈寬責任比(Duty)，可獲得相對應電流且有效率地驅動馬達。 
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圖 4.16 永磁同步交流馬達電流與速度控制架構 
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4.2.2 電流控制器設計 

設計伺服馬達驅動器時，參考前張傑分析之馬達基本架構，可知馬達等效模

型為一個兩極點系統，同時具有耦合的情形。為了簡化系統的控制，達到穩定且

高速響應，設計一個電流內迴路控制架構，嘗試將系統極點解耦合並藉控制器改

善系統響應能力。本節將利用之前討論的永磁同步馬達的等效模型，加入電流控

制器設計的部份，並利用控制理論求出合理的控制參數。 

圖4.17為永磁交流同步馬達的電流迴路等效模型，其中控制器採用PI控制器

(即為比例控制器與積分控制器的組合)，利用前章所述的磁通導向觀念，可知在

無弱磁控制狀態下，系統的電流鏈大小即為為q軸電流(力矩電流分量)，而 電流

0 PI

 

di

則為 ，而所控制的受控體可進一步簡化為一階系統，加入 控制器的閉迴路系

統，穩態誤差可為零。

控制器兩個參數對一階受控體的系統影響如下：當 定值， 越大系統的

響應越快，但相對的系統的過超越 越大，此時可以增大 使系統的過

超越 降低。而在設計電流迴路時，馬達的反抗電動勢可視為外來干

擾，由於反抗電動勢和轉速成固定比例，其頻寬和轉速的頻寬相近，又電流迴路

的頻寬通常遠大於馬達轉速頻寬，因此，在電流迴路裡將反抗電動勢視為定值。
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圖 4.17 電流控制系統方塊圖 
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表4.1  馬達參數與規格表 

說     準  值 單     位 明 標  

rated power 550 W 

 rated voltage 280~340 V 

rated torque 1.568 N-m 

rated speed 3350 rpm 

 rated current 3.1 A 

R 1.65 Ω s 

Ls 5.5 mH 

0.02195 V-s/rad 
fλ  

J 1  .056x10-5 Kg.m2 

B 3.91x10-4 N-m-s/rad 

300
81.181

= 65.10055.0
11(

+++
=

ssRL
G

ss
p   (4-6) 

 

)s =

s
KsK

sG Ip
c

+
=)(   (4-7) 

開迴路轉移函數(Loop gain ) 

 L(s) =
)300(

)(81.181

+

+

ss
K
KsKK

p

I
pwmp

  (4-8) 

由於控制系統的暫態響應及相對穩定度與閉迴路特徵方程式的極點在 平面

上的位置有直接關係，因此當開迴路中的參數發生改變，極點在s平面上的位置

也會跟著改變，所以我們可以藉由根軌跡的觀念來設計電流控制器的K 及K值。 

s

p i
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在決定Kp及Ki值之前，要先考慮電流迴路的頻寬大小，由於脈寬調變開關的

切換頻率為20 kHz，因此電流迴路的頻寬在設計時必須小於20 kHz的一半，所以

電流迴路的頻寬定為4k Hz，同時，系統的相位邊限設計在75 deg.，使系統達到

快速響應，但是不至於有太大的過超越量。如(4-6)開迴路轉移函數可知，有兩個

開迴路極點位在0跟-300，一個開迴路零點在-Ki/Kp，因此當Kp及Ki參數發生變動

時，零點位置會有所改變，造成閉迴路極點軌跡也會有所不同，所以選定零點在

兩個開迴路極點的左邊，使電流閉迴路的極點成為一對共軛複根，如圖4.18，最

後，選擇Kp= ，Ki= ，使得電流迴路頻寬等於4 kHz以及相位邊限等

於75deg.，如圖4.19，如此選出的PI控制器可使穩態誤差消失，又能達到快速的

響應。 

3.542 61019.3 ×
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電流開迴路極點位置
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圖 4.18 零點位置分析圖 
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圖 4.19  電流閉迴路轉移函數頻率響應 

 89



4.2.3 速度控制器設計 

速度控制迴路為電流迴路的外迴路如圖4.20，其功能主要有二，第一為當負

載變動時，仍可維持穩定速度而不受其干擾，第二為依照馬達及變頻器中開關能

夠承受電流的最大值，在速度控制器輸出使用限制器加以限制，當馬達加減速操

作時，能夠限制馬達的線圈電流，具有保護變頻器的優點。因為電流迴路的頻寬

通常遠大於速度迴路頻寬，所以內部電流迴路可被近似為大小1的常數為增益，

因此，簡化後的速度控制迴路如圖4.21，為了消除速度迴路的穩態誤差，控制器

同樣是採用PI控制器。 
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圖 4.20  速度控制系統方塊圖 
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圖 4.21 簡化電流控制系統的速度控制系統方塊圖 

根據經驗法則，電流迴路的頻寬約為速度迴路頻寬的10倍左右，因為設計完

成的電流迴路頻寬為4 kHz，所以設計速度迴路頻寬為400 Hz；而設定PM(phase 

 90



margin)為90 deg.，速度迴路可為一較穩定系統。利用極點零點對消法，將

  

)(sGc

中的零點與 中的極點相消，簡化速度閉迴路轉移函數為一階系統，因此

和 。

開迴路下系統轉移函數 為

)(sGp

056.1 × -510== mpc JK 41091.3 −×== mpi BK

(Loop gain)  

 L(s) = 
s

K
s

pK
c

fc 06585.04
3

=  (4-9) ×× λ

根據速度迴路頻寬 400 Hz 可推得 38166=cK

92

，最後 PI 控制器參數為

和403.0== pccp KKK  .14== iccI KKK ，速度開迴路及速度閉迴路頻率響應

分別為圖4.22、圖4.23。 
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圖 4.22  速度開迴路轉移函數頻率響應 
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圖 4.23  速度閉迴路轉移函數頻率響應 

4.2.4 以數位方法實現控制器 

相較於類比的實現方法，以數位方法實現控制器，有以下幾點好處： 

1). 制精度佳：由於在實現控制器不使用運算放大器，因此，對於電壓或溫度的 

    變化，比類比方法的精度高。 

2). 體積小：使用單晶片微電腦取代運算放大器，因此體積大幅縮小。 

3). 參數可調化：數位化之後，控制器的參數可調。 

4). 維護性佳：由於微電腦的運算結果有記憶能力，因此容易作故障診斷處理。 

5). 抗雜訊能力高 

6). 可利用演算法實現複雜的控制方式 

除了上述的優點以外，數位化實現控制系統時，因受到取樣時間和微電腦運

算時間的影響，PM會下降，使系統的穩定性降低，此為設計時重要的考量因素。

增加的相位落後可由下式表示： 

ncalculatioc
s

cncalculatioHSd TF
T

F ××+××=+= °° 360
2

360/ φφφ  

最後的PM為 dam φφφ −=         

其中 ：gain crossover frequency cF
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      ：sampling time sT

 ：calculation time of microprocessor ncalculatioT

      aφ ：phase margin in analog system 

因為在不論是VOPFC或是變頻器之控制迴路控制器皆有使用積分運算，而

數位積分運算有以下三種近似法則： 

(a) 矩形近似： ]1[]1[][ −⋅⋅+−= nuTKnyny                                  

(b) 超前矩形近似： ]1[]1[][ −⋅⋅+−= nuTKnyny                           

(c) 梯形近似： ])[]1[(
2

]1[][ nunuTKnyny +−⋅
⋅

+−=                      

將上述近似方法以 z-domain 表示後，其關係式為： 

(a) 矩形近似： 
1−z

KT  

(b) 超前矩形近似：
1−
⋅

z
zKT  

(c) 梯形近似： 
1
1

2 −
+

z
zKT  

本論文中之積分實現最後採用超前矩形近似法，其方法具有簡單實現的優

點。如圖4.24、圖4.25及圖4.26所示為變頻器之電流及速度迴路控制器整體的數

位實現方塊圖。 
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圖 4.24  數位實現方塊圖 
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圖 4.25 數位化電流迴路 
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圖 4.26 數位化速度迴路 

4.2.5 六步方波馬達控制策略 

為了有效降低開關切換次數，令壓縮機驅動器達到最高效率，本文提出

VOPFC-PAM變頻驅動法，透過六步方波控制，達到最低的開關切換次數，並藉

由VOPFC之可變輸出功能，依據速度命令，調變直流輸出電壓，達到變頻控制

之效果，並具有高功因及高效率之優點。圖4.28為理想之反抗電動勢與換相訊號

之波形圖，在一個電氣週期中共有六個換相點，故此控制策略稱為六步方波控制

法。 

由圖4.27所表示之反抗電動勢與換相訊號波形關係圖可推知，任一時間馬達

僅有兩相通過電流，透過變頻器進行電流控制，而此時此兩相反抗電動勢大小與

位置無關，故可將此馬達視為一有刷直流馬達討論。以圖4.28(a)做為例，此時變
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頻器之S1、S4開關導通，其電流由馬達A相流入B相流出，在此狀況下，可將此

時電路操作等效為圖4.28(b)，透過電流回授進行相電流控制。 
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圖 4.27 理想之反抗電動勢與換相訊號波形 
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(b) 

圖 4.28 (a)三相橋式電路與無刷直流馬達電流關係(b)變頻器與馬達相電流之等

效模型 

典型的電流回授會直接回授馬達相電流，因為馬達三相內部電路為Y型或是

形架構，三相電流總合為零，所以僅需兩相電流回授其中，即可透過簡單運算

得到第三相電流資訊。不過在本文中提出回授僅直流鏈電流進行閉迴路控制，可

減少電流回授電路之複雜度，降低系統建置成本。參考圖3.10所示，由圖中觀測

六種操作狀態下，其馬達相電流之絕對值與直流鏈電流之鋒值一致，其波形圖如

圖4.29。雖然直流鏈電流波行為非連續，但本文中提出電流同步取樣策略，可準

確取得變頻器輸入之直流鏈電流鋒值，由此回授資訊控制馬達相電流進行穩定運

轉。 

Δ
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圖 4.29 電流同步取樣策略之波形，其波形由上至下分別為非連續輸出電流、飛

輪二極體電流、馬達電感之連續電流 

典型的馬達控制架構在第三章已提到過，如圖3.19所示，系統具有雙迴路控

制器，分別為內迴路電流控制迴路及外迴路速度控制迴路。電流迴路控制可以提

高電流暫態響應，使得馬達在負載變動下依然可以具有穩定扭矩；速度迴路控制

可令馬達運轉地更穩定，且可隨著系統需求調整馬達轉速，令壓縮機工作地更有

效率。前文已提到利用六步方波控制馬達可將馬達視為直流馬達進行控制，其等

效的控制器系統方塊圖如圖4.30所示。  
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圖 4.30 無刷直流馬達等效系統方塊圖，其內部為電流迴路控制，外迴圈為速度

迴路控制 

 97



4.3 VOPFC-Inverter 整合驅動控制器設計 

4.3.1 馬達電感電流漣波分析 

降低變頻器開關切換頻率時，在固定的直流電壓下，其電感電流漣波會隨之

增大，因此電感值之大小經常是依據開關切換頻率及電感電流漣波成分比例進行

設計。然而此時透過VOPFC之可變輸出電壓特點，可在相同的電感電流漣波規

範下，降低開關切換頻率，降低開關切換損失，提升系統效率。以下分析將探討

其電感電流漣波與直流電壓之關係。 

如圖4.31，當系統由六步方波控制時，其變頻器開關S1及S2輪流切換，馬達

ac相導通，馬達電感相電流如圖4.32所示。假設此無刷直流馬達固定轉速 eω ，此

時具有固定反抗電動勢 ，在固定開關切換週期 操作下，馬達相電流之電感

電流漣波為 

 

εV sT

s
s

dc
i DT

L
VV ε−

=Δ  (4-10) 

其中D為開關責任周期比，此時穩態操作下 

 
dcV

VD ε=  (4-11) 

其中由(4-10)可知電感電流漣波與開關切換頻率及輸入直流電壓相關。在維持相

同比例的電感電流漣波下，若能降低直流電壓，則可降低開關切換頻率，其關係

推導如下：

當電感電流漣波大小相等時

 

21 ii Δ=Δ ，依(4-10)之關係式可推得 

 2
2

2
1

1

1 )()( s
dcs

dc
s

dcs

dc T
V
V

L
VV

T
V
V

L
VV εεεε −

=
−

 (4-12) 

其中 、 為其開關切換週期， 及 為輸入直流電壓，將其關係式進一步

整理為 

1sT 2sT 1dcV 2dcV
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由此關係式可知當直流電壓改變時，其相對應之開關切換週期及頻率。 
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圖 4.31 三相變頻器與等效三相無刷直流馬達模型接線圖 
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圖 4.32 無刷直流馬達之單相電感電流 

在定電壓下，馬達變轉速操作下，其電感電流漣波為 
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其關係式可求得圖4.33。由圖中可了解在定電壓驅動下，其電感電流漣波比例與

馬達轉速並非違憲性關係，其中當反抗電動勢為輸入直流電壓的一半時，具有最

大的電感電流漣波，所以若要 
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圖 4.33 在固定直流鏈電壓下，其反抗電動勢與電感電流漣波之關係圖 

以知開關切換頻率及直流電壓對電感電流漣波之關係，接下來分析其開關非

理想特性下所造成之功率損耗。由第二章之圖 已知開關具有開關切換損失，

同時開關因為其內阻不為零，所以具有開關導通損失，隨著變頻器高速的開關切

換下，其開關整體的損失分析如下：

如圖4.34所示，在固定直流電壓Vdc下，其電感電流平均值為 ，其開關之

假設延遲切換時間為 ，此時開關切換損失功率為 
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由(4-14)及(4-15)可得 
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將此關係式可得圖4.35，由圖中可輕易觀察其變頻器之開關切換損失

在維持固定的電感電流漣波比例下，隨著輸入直流電壓上升而直線上升。故根據

此結果，將針對馬達不同轉速下，建立VOPFC輸出電壓及開關切換頻率之參照

表格，可有效提昇此整合式變頻壓縮機驅動器之工作效率。 
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圖 4.34 馬達ac相之相電壓Vdc、相電流Ia及變頻器上兩開關S1、S2之電流IS1、IS2 
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圖 4.35 開關切換損失與直流電壓之關係圖 

4.3.2 速度命令與電壓命令建表 

由第二章之討論，已知馬達之輸出負載與轉速成平方正比，其關係圖如圖

2.19(a)，為了令變頻器能更有效率操作，隨著速度變化調變VOPFC之直流電壓，

其關係圖如圖4.36，除此之外，在系統穩定運轉時，變頻器之驅動方式將從PWM

調變模式變為PAM調變模式，此時後級變頻器開關切換次數可降到最低，其開

關切換頻率僅為馬達電氣頻率六倍。其馬達轉速與操作模式關係如圖1.9所示。 
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圖 4.36 馬達在不同轉速下，VOPFC變電壓及變頻器變頻操作之命令建表 
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以下分析在不同轉速下，針對其電感電流漣波規格選用適宜之開關操作頻

率。假設馬達其工作區間及系統輸出功率關係為圖2.19，在此規格下，隨著馬達

轉速提升的同時，馬達之總輸出功率亦隨之上升，其馬達相電流與扭矩關係成正

比，此時，我們先假設再最高轉速下，其最大開關切換頻率為20 kHz，此時馬達

之相電流漣波值為作為電流漣波限制標準： 

已知當馬達反抗電動勢在直流電壓一半時，其電感電流漣波值最大，故其反

抗電動勢大小需設定在1-1.5倍直流電壓之間，其中越接近輸入直流電壓越好，不

過仍要考慮系統響應速度。依照圖4.37，將馬達的轉速範圍由低致高依次命名為

MA、MB及MC三區，當馬達操作在PWM模式時，根據不同區間下，VOPFC將

輸出不同的直流電壓而變頻器亦操作在不同的開關頻率下。目前僅就此簡單的建

表討論其效率改善程度。由(4-10)已知後級馬達電感電流漣波與VOPFC輸出之直

流電壓、反抗電動勢及開關操作頻率的關係，根據此方程式將前述之建表資訊代

入，可得到圖4.37(a)，由圖中可清楚看出，當系統變電壓操作時，在低轉速下可

以使用較低的開關切換頻率，但仍維持較佳的電感電流漣波比例；若能降低電感

電流漣波，在相同的輸出功率之下，可具有較低的開關切換導通損失，其馬達內

部線圈內組損耗亦可降低，更進一步地提昇操作效率。 

因為開關操作頻率隨著電壓降低而跟著調降，由(4-15)已知開關切換損失與

馬達相電流、直流端電壓及開關切換頻率有關，此時假設變頻器驅動模式為六步

方波驅動法，任意時間馬達僅有兩相線圈流經電流，計算開關切換損失之能量 

後，以馬達轉速為橫軸繪出關係圖，如圖4.37(b)。由此已可簡單估計透過變電壓、

變頻的操作方式，可有效地提升變頻器工作效率。 
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(b) 

圖 4.37 馬達在定電壓及變電壓條件下，不同轉速下對應之響應(a) 電感電流漣

波大小與轉速關係 (b) 開關切換損失與轉速關係 

除了變頻器之外，以下討論在馬達相同轉速、相同負載之下，比較傳統boost

的定電壓操作模式及buck-boost的可變電壓操作模式，何者在理想操作條件下，

具有較高的效率。先假設VOPFC之電流控制響應為理想，電感電流能夠完全追

隨其電流命令，由综合前面章節所提出的buck電感電流命令補償，以及由第二章
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所推導的電壓控制器輸出命令 與輸出電流 之關係式(2-31)，分析同樣轉速

在1000 rpm轉速下，由VOPFC輸出100 V電壓與傳統boost轉換器輸出300 V電壓

下，其開關切換損失。 

ocv _ oi

若馬達轉速為1000 rpm，其反抗電動勢為 ，在固定負載之下，其馬達相

電流為固定 ，若在直流電壓 輸入下，其直流端等效輸入電流為 

1000,εv

ai dcV

 
dc

a
o V

iv
i 1000,ε=  (4-17) 

可將第二章關係式 整理成(2-31)  

 dc
peakin

o
oc V

kV
I

v
1

2
,

_
2

=  (4-18) 

將 與 整理成(4-25) (4-26)  

 

1
2

,

1000,

1
2

,

1000,

_

2
)(2

kV
iv

V
kV

V
iv

v
peakin

a
dc

peakin

dc

a

oc
ε

ε

=×=  (4-19) 

由此可知若在固定轉速及固定負載扭矩之下，不論輸出電壓為多少，輸出電

壓控制訊號 皆為定值。故其電感電流命令皆為此值與回授輸入電壓之乘積，

唯 ，當輸入電壓大於輸

出電壓時須進行電流命令補償。由圖 在 ，系統操作在

與圖

電感電流命令峰值變大。

單一開關作動，所以其開關切換損失要各自計算。

參考圖

ocv _

100 V輸出時VOPFC系統交替操作在buck及boost操作模式

4.38(a)， I及III區時 boost區，

4.38(b)之電流命令一致，而兩圖的II區，則因為buck模式下需要補償，所以

VOPFC雖然具有兩個功率開關，但在任一時間下僅有

 

4.39(a)，此為Boost模式下作動之開關，開關切換損失為 
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 ∑=
s

davgLdcBoosts T
tIvP 1

,,  (4-20) 

其中 為開關切換週期， 為開關切換瞬間之延遲時間， 則為開關瞬間之

電感電流平均值。當工作在boost模式時，無論VOPFC及傳統boost轉換器之電感

電流一致，所以其開關切換損失與輸出電壓 成正比，可推得輸出電壓越高則

 

sT dt avgLI ,

dcV

開關切換損失越大。

而在Buck模式下作動時，由圖4.40(b)，可推得開關切換損失為 

 ∑ ×××=
s

davgLinBucks T
tIvP 1

,,  (4-21) 

此時VOPFC之補償電感電流命令為 

 
Buck

peakLBuckrefL D
tII 1)sin(,,, ×= ω  (4-22) 

則其開關切換損失為 

 
∑

∑

××=

×××=

s

in
peakL

s

in
peakLinBuck

T
vtI

T
vtIvP

1
100

)sin(

1
100

)sin(

2

,

,100,

ω

ω

 (4-23) 

反之傳統Boost轉換器輸出電壓300 V下，其開關切換損失為 

 
s

peakLBoost T
tIP 1)sin(300 ,300, ××=∑ ω  (4-24) 

兩者比較其其開關切換損失，則輸出電壓

切換損失比輸出電壓 作在 ，故可推估其串聯式升

轉換器在低電壓驅動馬達運轉時，仍可維持較高之工作效率。

100 V，操作在buck模式下之開關

300 V，操 boost模式還要少 /降壓
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(b) 

圖 4.38 PFC轉換器之電感電流命令(a) VOPFC操作在buck-boost模式 (b) 傳統

boost轉換器定電壓300 V下 
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(a)                          (b) 

圖 4.39 開關切換時之兩端之跨壓及導通電流(a) boost模式電路操作(b)buck模式

操作 

 107



本文所提出之串聯式升/降壓轉換器，因為具有兩個功率開關，容易帶給人

其開關切換損失較高的錯誤印象，由以上之分析，可明白此架構之下，仍可具有

較為理想的操作效率，同時又可適應大範圍的輸入電壓，提供後級穩定輸出電

壓，並提升後級系統之操作彈性。 

综合以上分析，整合式壓縮機驅動器共包含前級VOPFC及後級三相變頻

器，透過變電壓、變頻率的操作模式下，與傳統的boost架構PFC提供固定300V

輸出電壓比較，其各開關損失及電感電流漣波與峰值比較結果如表4.2所示。 

表4.2 VOPFC與Boost定電壓轉換器對變頻器之影響 

     規格 

架構 
SBcuk SBoost peakL, rippleLI ,I S1 S2  DeadTime

電壓可變 
(變頻) 

較小 一樣 較大 較小 較小 較小 影響小 

電壓固定 
 

較大 一樣 較小 較大 較大 較大 影響大 

 

4.3.3 變頻器開關切換頻率變頻操作 

為了降低變頻器開關切換損失，因此透過變頻操作的方式，在調降VOPFC

輸出電壓的同時，降低開關切換頻率，以達到效率提升，其所需開關頻率及改善

效率已於前面小節討論。如圖4.40所示，原始的PWM調變方式為一固定頻率計

數器與一暫存器數值(T1PR)比較後，進行上數下數產生固定週期之調變波形，而

CMPR1此暫存器則是代表責任周期比，啟動開關切換。透過改變T1PR暫存器之

值，可等比例修改開關切換週期，達到變頻控制效果，但在馬達等速度運轉下，

仍需維持相同比例之開關責任周期比，故T1PR之暫存器需隨著CMPR1等比例變

化，在馬達固定轉速運轉下，實現開關切換變頻率控制。其實現後之系統方塊圖

如圖4.41。 
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圖 4.40 PWM之定頻載波訊號，其中CMPR1為一上下數之計數器，T1PR則為其

溢位比較器 
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圖 4.41 馬達PWM變頻操作之方塊圖 

如圖4.42所示，其馬達在等速度運轉下，其開關切換頻率由20 kHz變換為10 

kHz之操作，其馬達維持等速度運轉，馬達電感電流波形平均值不變，但因為開

關頻率降低，其電感電流漣波比例上升。因此為了提升系統效率，除了降低開關

切換頻率外，尚須修正變頻器之直流輸入電壓，故具有廣大輸出電壓範圍的串聯

式升/降壓轉換器最適合壓縮機驅動之應用。 
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圖 4.42 馬達變頻操作之模擬波形圖，其開關切換頻率由20 kHz變換到10 
kHz 

4.3.4 功率補償控制器設計 

因電壓回路頻寬僅有10Hz左右，所以其動態響應不佳，在功率轉換器切載

之下，需要較長時間才能回復穩定，並產生不小的電壓抖動，影響後級馬達電流、

扭矩控制。 

為了改善電壓迴路之動態響應，本文提出功率補償控制器架構，透過預估功

率轉換器之負載電流後，對電感電流命令進行補償，改善其電壓迴路暫態響應。

圖4.43所示為原VOPFC功率轉換器之簡化電壓迴路控制器架構，在此簡化模型

中，假設電流迴路頻寬遠大於電壓迴路頻寬，將內部電流回路簡化為一常數值。 
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圖 4.43 VOPFC之簡化電壓迴路模型 
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由(4-25)及(4-26)可知，無論是在Buck或是Boost模式下，其輸出電流與電壓控制

器輸出訊號的關係式一致的。因為電壓的輸入為週期性半弦波訊號，其頻率為兩

倍線頻120Hz，當系統達到穩態時，分析在一個週期時間內平均輸出電流 與電oI

壓控制器輸出訊號 之關係。先假設輸入電壓ocv _ )120sin(, tVV peakinin π= ，推導其

關係式 

 ∫ ×××= 240
1

0

2

1_ 120)k(2 dt
V
VvI

o

in
oco  (4-27) 
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以本論文目前設定規格為例，交流電壓110 V下，其 156, =peakinV

ocv _

 V，輸出電壓

 V下，其平均輸出電流 與電壓控制器輸出訊號  100=oV oI

 ococo vvI __1k  68.121 ∝××=  (4-30) 

在整合前級功率因數轉換器及後級變頻器時，因為可以預知變頻器所需之輸

出電流，因此透過回授電流命令可達到功率補償之效果，有效提升電壓動態響

應，改善變速度或是變負載瞬間之電壓擾動。由(4-30)已知平均輸出電流與電壓

控制器輸出訊號之間關係，透過回授變頻器電流命令可預先估算VOPFC功率轉

換器之輸出功率，對此進行功率補償，改善輸出電壓對應負載變化之動態響應。 

由後級變頻器之電流命令，可以預估其電感電流命令鋒值為多少，進而提前

控制電壓迴路，但因為其關係式中重要的比例常數隨輸出電壓而變，若是將其關

係導入控制器中，會增加控制器之複雜度，在數位實現時對核心單晶片的速度規

格要求太高，增加成本。對此系統保留原始之電壓迴路之PI控制器，針對負載電

流變化採用預先補償的方式，並透過電壓控制器進行微調。電感電流命令鋒值

 

mV

為

 ocrefdcpocm vIkV __ +=  (4-31) 

其中 為電壓控制器之輸出， 為後級變頻器之直流命令。透過回授馬達

驅動器之直流命令，可預先估計出可變輸出功率轉換器之輸出功率，針對此瞬間

變化進行補償，可加快電壓響應速度，減少因後級負載劇烈變化所造成的電壓漣

波。其功率補償控制器架構如圖

ocv _ refdcI _

4.44所示。 
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圖 4.44 功率補償控制器架構 

加入功率補償控制器後，進行切載模擬，由圖4.45及圖4.46，其模擬條件分

別設定輸出電壓100 V，由系統輕載100 W到滿載500 W或是由滿載切回輕載，其

系統皆可因功率補償控制器提高響應速度，降低VOPFC因為負載變動所造成的

電壓抖動漣波，改善功率轉換器之供電品質及穩定度。 
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(a)                                 (b) 

圖 4.45 系統由輕載切換到重載(100W 500W)波形，分別為輸出電壓、輸出電

流、電感電流鋒值Vm、及電感電流，(a)加入功率補償控制器，(b)未加入功率補

償控制器 
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(a)                                 (b) 

圖 4.46 系統由重載切換到輕載(500W 100W)波形，分別為輸出電壓、輸出電

流、電感電流鋒值Vm、及電感電流，(a)加入功率補償控制器，(b)未加入功率補

償控制器 



第 五 章  

系統模擬與實驗結果 

5.1 整合式壓縮機驅動器之軟硬體實現 

5.1.1 實驗平台 

本文所提系統架構之數位控制模擬及控制參數設計是使用 PowerSim Technologic

公司之電路模擬軟體 PSIM 建構完成。實驗部分則以 DSP (TMS320LF2407A)為基礎之

數位控制板，配合功率級，進行整合實測驗證。電腦輔助設計方面，配合一套視窗化

監控軟體，如圖 5.1 所示，經由 RS-232 作為 DSP 數位控制板與電腦間資料的溝通與傳

遞，透過監控軟體可具有線上觀察控制波形與調整控制器參數的功能，使系統驗證與

控制程式發展更加方便與快速。 

圖 5.2 及圖 5.3 為整合式 VOPFC 無刷直流馬達驅動器發展平台之實體圖，主要包

含有一個 4 極的梯形波型永磁同步馬達、EMI-filter、全橋整流電路、串聯式昇降壓功

率轉換器(VOPFC)及三相變頻器之功率電路、訊號偵測、回授電路與定點數運算的

DSP(德州儀器，TMS320LF2407A)數位控制板，及一台個人電腦。 

DSP為控制系統之核心，負責讀取外部訊號、各項控制機制以及VOPFC電流、電

壓與馬達速度估測及電流驅動…等控制。訊號偵測與回授電路將VOPFC輸入輸出電

壓、電感電流、馬達輸入直流電流與霍爾感測器訊號經過放大和濾波後接到DSP的數

位類比轉換器(A/D converter)。透過RS-232的介面與DSP連結，可在個人電腦利用

WinDSP軟體觀察與調整DSP程式的所有參數與數據。 
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圖 5.1  數位控制卡與監控軟體之系統示意圖 
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圖 5.2 以DSP為基礎之整合式VOPFC無刷直流馬達驅動器發展平台實體圖 
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圖 5.3 無刷直流馬達驅動器發展平台實體圖 

 

5.1.2 以數位方法實踐控制器 

以數位的方式實現控制器與演算法時，由於處理器的字長(word length)有限，數值

的表示範圍與精確度之間往往無法兼顧，造成數位類比的轉換結果、數值的儲存、以

及數值運算的結果有誤差，此誤差稱為量化誤差(quantization error)。除此之外，若是

定點數運算的處理器，因無法儲存非整數的數值，程式設計者必須使用Q格式觀念。所

謂的Q格式是在一個二進值的整數值中由程式設計者設定一個無形的小數點，Q值即為

小數點之後的位元數，Q值愈大數值的精度愈高，但可表示的數值範圍愈小。例如使用

16位元之暫存器，Q15代表以15個位元表示小數點後的數值，因此能儲存最小 1− 、最

大 之有號數，精度為 ；若不使用Q格式(或者說使用Q0)，則暫存器所能表示

的數值範圍最大，由 至

151 2−− 152−

152152− 1− ，精度為1。由以上的說明可知，使用定點數運算，

數值的精確度與範圍通常無法兼顧，若要表示較大的數值範圍，必須犧牲精度；若要

提高精度，則數值的表示範圍就會減小。  
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5.2 系統模擬與實驗結果 

5.2.1 VOPFC模擬實驗波形 

由第二章之操作原理簡介，及第四章之控制器設計討論，可循序設計完成串聯式

升/降壓轉換器，使其輸出穩定直流電壓提供後級變頻器驅動無刷直流馬達。根據

VOPFC之系統特性，在額定功率500 W下，功率轉換器可修正功率因數達99%以上，且

輸出電壓可調範圍為75 V至300 V。系統工作狀態分為兩種，一種為當輸出電壓大於輸

入電壓之峰值，系統持續操作在升壓模式下，如圖5.4所示，此時輸出電壓為300 V，輸

出功率為滿載，輸出電壓漣波僅為2%。另一種工作狀態為輸出電壓小於輸入電壓峰值

時，其系統會交替操作在升壓或是降壓模式。如圖5.5所示，此時輸出電壓100 V，輸出

功率為200 W，此時輸出電壓漣波約為10%。雖然系統操作模式在升壓及降壓間變換，

但因為使用前饋補償控制器，系統具有良好的暫態及穩態響應。 
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(a)               (b) 

圖 5.4  VOPFC操作在boost模式下之模擬波形圖，輸出電壓300 V，輸出功率500 W下 
(a) 輸入電壓，輸出電流及輸出電壓 (b) 電感電流、電流控制器輸出訊號、開關S1、

S2之責任周期比及輸入、輸出電壓 
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(a)          (b) 

圖 5.5  VOPFC操作buck-boost模式下之模擬波形圖，輸出電壓100 V，輸出功率200 W
下 (a) 輸入電壓，輸出電流及輸出電壓 (b) 電感電流、電流控制器輸出訊號、開關

S1、S2之責任周期比及輸入、輸出電壓 

串聯式升/降壓型功率轉換器其最大優點即是具有廣泛為的輸出工作電壓，可依照

輸出功率大小調整輸出電壓。其優點可由圖 5.6 可知，在相同的輸出功率下(100 W)，

輸出電壓分別為 75 V、100 V、200 V 及 300 V 時，隨著電壓越來越大，其電感電流命

令峰值隨之下降，因為功率轉換器之電感值固定，其電感電流漣波比例越來越高，導

致電感電流進入非連續導通(DCM)的比例增加，電流控制不佳，電流失真比例上升。

由此分析亦可明白，隨著輸出功率降低，其輸出電壓若能同步調降，亦可降低電感電

流控制難度，並改善電流總諧波失真比。 

除了分析系統的穩態響應之外，亦針對 VOPFC 的變電壓之暫態響應進行模擬測

試，藉此模擬驗證系統之電壓閉迴路響應，如圖 5.7，當 VOPFC 之電壓命令由 135 V

瞬間切換到 90 V 之步階命令時，其響應時間為 80 ms，而其實驗與模擬之比較波形為

5.8。由圖中之比對可知模擬與實驗結果一致，系統具有相同之暫態響應，系統電壓閉

迴路頻寬大約為 15 Hz，可滿足目前變頻壓縮機驅動器之需求。 
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(c)                            (d) 

圖 5.6 在固定100 W輸出功率時，系統之輸出電壓分別操作在(a)75 V、(b)100 V、

(c)200 V及(d)300 V下的電流波形，由上至下分別為輸入電流 i 、通過橋式整流器電流

及電感電流  
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圖 5.7 變電壓控制模擬波形，輸出電壓命令由135V切換到90V，穩定時間ts為80 ms 
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(a)                                  (b) 

圖 5.8 變電壓控制之模擬與實驗波形比較，其中綠線為模擬波形，紅線為實驗波形 (a) 
輸出電壓命令由90 V切換到135 V，(b) 輸出電壓命令由135 V切換到90 V 

由於 VOPFC 能夠針對命令提供不同電壓，令整個驅動器具有極大的操作彈性，但

為了確保系統的工作特性，針對不同電壓輸出下，比較由低輸出功率到高輸出功率系

統之功率因數(PF)及總諧波失真比(THD)，其波形分別如圖 5.10 及 5.11 所示。分析其

比較關係圖，隨著輸出功率增大，其功率因數及總諧波失真比皆有越來越好的趨勢；

而在低功率輸出時，低電壓具有較佳的電流總諧波失真比，其原因是因為 VOPFC 電流

操作在非連續導通之比例較低，所以電流可以維持線性化。 
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圖 5.9 在各固定輸出電壓下，輸出功率由輕載到滿載(20%  100%)與功率因數之關係

圖，其中輸出電壓分別為100 V、200 V、300 V 
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圖 5.10 在各固定輸出電壓下，輸出功率由輕載到滿載(20%  100%)與輸入電流總諧

波失真比(THD)之關係圖，其中輸出電壓分別為75 V、100 V、200 V、300 V 

圖 5.9(a)、圖 5.9(b)為系統切載測試之模擬與實驗比較圖，由圖中可知模擬與實驗

具有一致性，系統在數位控制器的執行下，其電壓閉迴路達到與模擬結果一致的結

果。在系統的切載下，不論是由輕載切至重載，或是由重載切至重載，其系統穩定時

間約為 80 ms，電壓回復平穩並維持在電壓命令 100 V，此時電壓漣波量為 10 V。  
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(a)         (b) 

圖 5.11 系統切載：(a)高載切換到輕載(300W 200W)，電壓漣波約10V，穩定時間

80 ms，(b)輕載切換到高載(200W 300W)，電壓漣波約12V，穩定時間=st =st 80 
ms，圖中之波形分別為負載電流、輸出電壓及電感電流 

當輸出電壓小於輸入電壓峰值時，系統操作在 buck-boost 模式，反之持續操作在

升壓模式，圖 5.12 為輸出電壓 140V 時之實驗波形，觀察圖 5.12(a)，可見到 VOPFC

在 buck 及 boost 工作模式間切換，而後輸出穩定電壓，圖 5.12(b)則可見其電感電流工

作在連續導通模式，而輸入電流與輸入電壓同相位，圖 5.12(c)則為 DSP 內部命令訊號

及回授電感電流、輸入電壓訊號。觀察此時之輸入電壓命令已有部份失真，尤其是在

輸入電壓峰值附近，此時系統操作在 buck 模式下，進行電感電流命令補償後，其電感

電流命令具有更多的失真，推測為此原因導致電感電流工作在 buck 模式時具有較差之

電流響應波形。圖 5.13 之實驗波形為系統操作在輸出電壓 176 V 時之電感電流、輸入

電壓及輸入電流之波形，此時輸出功率為 300 W，系統工作效率(η )高達 94%，輸入電

流之總諧波失真為 5.2%，其功率因數為 0.97。 
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(c) 

圖 5.12 系統操作在buck-boost模式之實驗波形，此時輸出電壓為140 V，輸出功率200 
W，(a)分別為輸入及輸出電壓，開關SBuck及及SBoost之驅動訊號，(b)VOPFC之電感電流

及輸入線電流(c) 由監控軟體觀測DSP訊號，分別為電感電流命令及回授之電感電流、

輸入電壓 
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圖 5.13 系統操作在Boost模式之實驗波形，(a)上圖波形為電感電流及輸入電流，下圖

波形為輸入電壓及輸入電流，(b)為內部數位控制器訊號，分別為電感電流命令、回授

電流信號及輸入電壓信號。此時THD=5.2%，PF=0.97，工作效率 94.0=η  

如圖 5.14 所示，為功率量測計之操作電路，透過 WT-210 功率計分別量測 VOPFC

之輸入及輸出功率，而後計算出整體 VOPFC 工作效率。其量測電壓範圍分別自 85 

V~300 V，其輸出功率分別為 75 W~450W，觀測其紀錄表格，其 THD 與 PF 之關係與
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模擬結果一致，隨著功率逐漸提升下其 THD 越來越低，PF 越來越高，而系統之操作

效率則幾乎維持在 94%上下。 

WT-210WT-210
current coil

voltage coil

V+

V-
LR

LRi

 

圖 5.14 WT-210功率計量測接線圖 

表 5.1 VOPFC不同輸出電壓下其工作效率比 

Vdc Pin Po Eff THD PF 

86 78.2 73.4 0.91 20 0.58 

100 105 99 0.91  18.8 0.66 

120 153 144 0.94  14.6 0.79 

138 200.6 190 0.95  13.2 0.86 

150 254 239 0.94  11.3 0.9 

200 432 402 0.93  5.0 0.98 

250 335 312 0.93  5.7 0.99 

300 487 458 0.94  5.7 0.99 

  

5.2.2 前饋補償控制器之非理想效應分析 

前饋補償回授輸入及輸出電壓對電流控制迴路進行補償，使得 VOPFC 功因修正轉

換器能夠不受到外部電壓之影響，具有固定的頻率響應。不過在實際電路上執行時，

有鑒於電壓回授電路本身所產生的誤差，例如：準位偏移(offset)、回授雜訊等，會對
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系統造成影響。圖 5.10 所示為輸出電壓回授具有正、負 10 V 的準位誤差下，對系統輸

出電壓及電感電流控制造成之影響。由圖中可知，若是輸出電壓具有準位誤差，除了

影響輸出電壓準位外，其電感電流控制亦受到影響。 

圖 5.15 所示為輸出電壓回授具有正、負 10 V 的準位誤差下，對系統輸出電壓及電

感電流控制造成之影響。由圖中可知，輸出電壓有準位誤差下，最直接地影響了電壓

控制之準度，隨著電壓回授誤差會造成電壓控制的穩態誤差，除此之外亦導致電感電

流控制具有追隨誤差，其誤差關係維持固定，其中以 buck 模式操作時受到較明顯的影

響，此誤差結果將是在實作上所面臨最大的問題。 
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圖 5.15 輸出電壓回授偏移誤差對前饋補償控制器及整體系統造成影響 

圖 5.16 所示為輸入電壓回授具有正、負 10 V 的準位誤差下，對系統輸出電壓及電

感電流控制造成之影響。由圖中可知，輸入電壓有準位誤差下，本身對輸出電壓影響

較小，但電感電流控制受到影響等級是一樣的。由圖 5.16(b)、5.16(c)進一步觀測電感

電流，其輸入電壓回授誤差導致系統判定 buck 及 boost 之工作區間產生誤差，導致電

感電流受到影響，在工作模式切換之間產生電流振盪，雖然透過控制器可以快速地回

復穩態，但其電流已隨之失真導致輸入電流 THD 值上升。 
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(c) 

圖 5.16 (a)輸入電壓回授偏移誤差對前饋補償控制器及整體系統造成影響(b)輸入電壓

offset -10 V時之響應波形(c) 輸入電壓offset +10 V時之響應波形 
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5.2.3 無刷直流馬達驅動波形 

為了在相同的硬體需求下，同時實現 PWM/PAM 之控制策略，本文之實驗平採用

一具梯形波反抗電動勢之永磁無刷馬達進行實驗，其電流回授採用直流鏈電流回授，

其操作原理與控制策略已在第三章討論。當系統操作在定速度控制時，即使馬達扭力

負載變動，仍可維持固定速度持續運轉。 

透過本文提出之電流同步取樣，可僅回授直流鏈電流進行電流閉迴路控制，節省

多餘回授電流電路成本，並簡化控制迴路之設計。圖 5.17 及圖 5.18 所示為無刷直流馬

達在不同扭力負載下，穩定操作在 500 rpm 之定轉速下之波形，其中觀測馬達之相電

流波形，其電流具有快速的響應，並與電流命令一致，可讓馬達達到最佳工作效率，

圖中上面兩個波形為變頻器單相之上下臂開關訊號，為了減少電流流經下臂二極體之

時間，造成較高之導通損耗，下臂開關會與上臂開關同步切換。 
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圖 5.17 定速度控制之無刷直流馬達驅動波形，此時負載扭矩為1 ，馬達轉速為

500 rpm，圖中之波形由上至下分別為 S1及S2開關訊號、直流鏈電流(取樣後)及馬達a
相之相電流 

mN ⋅
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圖 5.18 定速度控制之無刷直流馬達驅動波形，此時負載扭矩為2 ，馬達轉速為

維持500 rpm，圖中之波形由上至下分別為 S1及S2開關訊號、直流鏈電流(取樣後)及馬

達a相之相電流 

mN ⋅

當馬達操作在 PWM 工作模式時，其馬達具有較快的暫態響應，可以反應負載扭

矩變化時之速度迴路控制。但為了提高變頻器之工作效率，在不同的轉速命令時，令

VOPFC 輸出相對應的直流鏈電壓。在相同的電感電流漣波規範下，可讓變頻器降低開

關操作頻率，以降低開關切換損失，達到效率最佳化的目的。圖 5.19 為變頻器系統在

馬達定速控制下，將其開關切換頻率由 20 kHz 降為 10 kHz，透過數位控制器之設計，

可讓馬達在不同開關切換頻率操作下，仍維持定速度旋轉，不受干擾。在開關操作頻

率降低的同時，其馬達相電流漣波亦會上升，但此時透過改變 VOPFC 之電壓命令，可

修正馬達相電流漣波，達到提高效率的目的。圖 5.20 為無刷直流馬達變頻操作時實驗

波形，由此可驗證此馬達數位控制器可進行變頻控制並維持馬達定速度運轉。 
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圖 5.19 在馬達定速度操作下，開關頻率變頻控制之模擬波型，其開關切換頻率由20 
kHz變為10 kHz，圖中波形分別為瑪達轉速、馬達a及b相電流、變頻器直流鏈電流，及

PWM開關週期 
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圖 5.20 在馬達定速度操作下，開關頻率變頻控制之實驗波型，其開關切換頻率由20 
kHz變為10 kHz，圖中波形為馬達a相電流及變頻控制訊號 
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5.2.4 整合式壓縮機驅動器之模擬與實測結果探討 

由第二章圖 2.3 之馬達輸出功率與馬達轉速關係可知，馬達輸出功率與馬達運轉速

度成正相關，在額定輸出功率時，馬達轉速達 3000rpm 時，VOPFC 之輸出電流為最高

1.67 A，隨著輸出功率下降，其馬達運轉速度亦同步下降，此時可透過修正 VOPFC 之

直流電壓及後級變頻器之開關切換頻率，在維持固定的電感電流漣波下，可減少開關

切換損失。 

本論文提出的整合式壓縮機驅動器之系統架構如圖 5.21，在此系統架構下，可透

過前級 VOPFC 修正系統之功率因數，改善輸入電流諧波，避免電網污染並提供穩定直

流電壓給後級變頻器。後即變頻器本身搭配 VOPFC 之可變電壓特性，可同時執行

PWM 及 PAM 控制策略，達到系統高功因、高效率的目的。 

倘若系統操作在定轉速、定負載時，系統可切換為 PAM 控制策略，用最低的開關

切換頻率驅動馬達，達到效率最佳化。但若系統需要進行變速度操作時，如馬達加

速…，變頻器會變換為 PWM 模式，根據圖 4.19 之建表，控制馬達轉速及 VOPFC 輸

出直流電壓，以達到較佳的動態響應。 

VOPFC Inverter

Current
Controller
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Controller

Voltage
Controller

110VAC

PWM/PAM
Select

PWM   Mode PAM   Mode
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Sensors

 

圖 5.21 整合式VOPFC馬達驅動器之系統方塊圖及馬達操作模式 
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由圖 5.22 中所示，當 VOPFC 系統啟動後，其輸出電壓隨著命令逐漸上升，在達

到啟動電壓時，後級變頻器始驅動馬達開始運轉，並逐漸加速，最後穩定並持續運轉

在指定轉速。整個變電壓及馬達變速度過程中，系統皆維持良好的功率因數及電流總

諧波失真。 
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圖 5.22 整合式VOPFC之馬達驅動器啟動波形，圖中波形由上至下分別為馬達轉速、

馬達相電流、VOPFC輸出直流電壓、VOPFC輸入電流及系統之PF及THD 

系統在步階變電壓命令操作下，仍然具有良好地響應，根據系統輸出的功率及直

流鏈電壓並聯電容值大小可分析系統最大上升斜率及下降斜率，並達到穩定的追隨操

作。圖 5.23，系統自啟動後穩定在 200V，此時輸出功率為 330W，變電壓操作下，在

50ms 時間內，提高電壓到 300V，負載功率到達 500W，系統功率因數 0.99，電流總諧

波失真比為 8%。 

由前章最後一小節所分析之功率補償控制器，可有效降低馬達在變速度切換下造

成VOPFC直流電壓之抖動，提供更佳的供電品質。由圖5.24所示，當VOPFC輸出200 V

穩定電壓下，馬達轉速由零啟動後到2000 rpm維持定轉速，此時VOPFC之負載電流瞬

間切換為輕載，圖5.24(a)之波形可見到電壓瞬間抖動，產生35 V之電壓差，而後逐漸

回復平穩。然而加入功率補償控制器後，如圖5.24(b)，VOPFC能根據輸出電流快速響
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應，輸出電壓因輸出電流造成的電壓抖動漣波降低，系統穩定時間減少，提供更穩定

的供電品質。 
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圖 5.23 輸出電壓200V~300V，最大輸出負載500W 
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(a)         (b) 

圖 5.24 系統變速度暫態響應，(a) 未加入功率補償控制器 (b) 加入功率補償控制器 
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倘若馬達已達穩定速度運轉，可藉由降低直流鏈電壓，即可穩定操作馬達轉速，

同時降低 PWM 開關的切換次數，即為 PAM 控制模式。如圖 5.22。由圖中可見輸入電

壓由額定電壓 300 伏特逐步下降至 75 伏特，馬達轉速成等比例變化，而系統的功率因

數(Power Factor)仍維持在一個合理範圍。 
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圖 5.25 輸出電壓由300 V至100 V，馬達藉由PAM調變方式控制轉速 
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第 六 章  

結論與建議 

6.1 結論 

本論文提出透過可變輸出功因修正器(VOPFC)與傳統變頻器結合的架構作

為一般家電產品用途之壓縮機驅動器，可以同時達到功因修正及效率最佳化的目

的。本論文中採用串聯式升降壓(Cascade buck-boost)電路，透過雙迴路之控制器

實現VOPFC。後級變頻器根據馬達轉速及工作模式，決定利用脈寬調變法(PWM)

或是脈波振幅調變法(PAM)驅動永磁式無刷直流馬達。 

串聯式升降壓功率轉換器具有廣範圍輸出電壓之特點，其輸出電壓可低於輸

入電壓且穩定在75 V，亦可高於輸入電壓達到300 V。以此輸出直流電壓供應變

頻器，可讓壓縮機馬達保有高速運轉的能力，但在系統待機且馬達維持低轉速

時，可降低VOPFC之輸出電壓，使得變頻器能夠以最低之開關頻率驅動馬達，

降低開關切換損失及電流漣波，達到變頻器效率最佳化的目的。透過前級VOPFC

與後級變頻器之整合，可實現一具有高效能、高功因之家電用變頻壓縮機驅動器。 

此種具有輸出電壓變化功能的PFC轉換器(VOPFC)，透過整合後級變流器，

可進行變磁滯控制的PAM/PWM雙級轉換器，文中應用在馬達驅動器時，在需要

進行速度變換的狀態下，利用固定大電壓輸出，配合驅動器的速度閉迴路控制進

行PWM轉換控制，可具有較高的速度響應，等系統運作穩定並開始進行等速度

運轉下，切換系統工作模式，改為PAM轉換器模式，可變輸出PFC微調輸出電壓，

使得直流鏈輸出電壓恰好為馬達運轉速度下所需的直流電壓值，驅動器開關切換
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次數降到最低，僅需維持換相所需開關頻率，達到降低開關切換損失，提高系統

運作效率，此架構可同時達到功率因數修正與效率提升的雙重目標。 

本文所提出的方法透過模擬驗證可行，透過可變輸出功率因數修正電路，可

配合規範改善系統功因，最適合使用於家用電器產品之中，例如：冷氣機、冰箱…

等壓縮機，除了可進行變速控制，同時可在穩定運轉時將開關次數降到最低，避

免多餘開關切換損失。 

6.2 未來研究建議 

本文中針對無刷直流馬達控制採用的 方波電流控制法時，其電流換相時

變化劇烈，而且因馬達反抗電動勢為弦波，馬達未能達到最佳工作效率。未來可

以在電流控制中可加入軟切換(Soft Switching)控制，在馬達換相前提早緩慢降低

開關責任週期比，降低其相電流變化斜率，使其相電流能與反抗電動勢更有效率

地耦合，在不變的馬達扭力下，降低馬達相電流有效值，提升整體效能。 

o120

傳統的設計流程為VOPFC及輸入EMI濾波器採用各自獨立設計，但是由以上

討論可知兩系統之間會互相影響，所以加入濾波器後，VOPFC原先設計好的響

應會被破壞。為了確保系統能具有良好的響應能力且輸入諧波成分符合法令規

範，必須針對VOPFC發展一套EMI濾波電路的設計流程；針對各自系統設計，以

達到對原先控制響應最低影響且有效降低輸入諧波成分以符合規範。 
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