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具有功率解耦能力的共地型双向无桥 PFC 
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摘 要：为了解决传统单相整流器泄漏电流大、电网电流谐波畸变显著及直流侧功率脉动等问题，提出一种共地

型无桥功率因数校正(power factor correction，PFC)整流器拓扑。该拓扑通过电网与负载共地连接消除共模电压，

理论上泄漏电流趋于 0；采用器件复用设计降低硬件成本，且无需额外器件或主动缓冲即可实现功率解耦与降压

功能；引入谐波抑制算法降低输入电流总谐波失真(total harmonic distortion，THD)并完成功率因数校正；结合中

间电容暂态储能与二次纹波抑制算法抑制直流侧纹波。同时，拓扑支持能量双向流动，拓展了其在逆变应用场景

的潜力。实验结果表明，所提整流器在 500 W 额定功率下，泄漏电流有效值仅为 7.69 mA，峰值效率达 96.1%；

输入电流 THD 显著降低，直流侧二次纹波被抑制至传统方案的 10%以下。该整流器有效解决了目标问题，具备

低泄漏电流、低谐波等综合优势。 
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Common-ground Bidirectional Bridgeless PFC with Power Decoupling Capability 
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Abstract：In order to solve the problems of large leakage current, significant grid current harmonic distortion, and 
DC-side power ripple of traditional single-phase rectifiers, we propose a common-ground bridgeless power factor correc-
tion (PFC) rectifier topology. The topology eliminates the common mode voltage through the common ground connection 
between the power grid and the load, and the leakage current tends to zero in theory. The device multiplexing design is 
used to reduce the hardware cost, and the power decoupling and step-down function can be realized in the absence of ad-
ditional devices or active buffering. The harmonic suppression algorithm is introduced to reduce the total harmonic 
distortion (THD) of the input current and achieve power factor correction. The DC side ripple is suppressed by combining 
the intermediate capacitor transient energy storage and the secondary ripple suppression algorithm. At the same time, the 
topology supports bidirectional energy flow, which expands its potential in inverter application scenarios. The experi-
mental results show that the effective value of leakage current of the proposed rectifier is only 7.69 mA and the peak 
efficiency is 96.1% at 500 W rated power. The input current THD is significantly reduced, and the secondary ripple on the 
DC side is suppressed to less than 10% that of the traditional scheme. The rectifier effectively solves the target problems 
and has the comprehensive advantages of low leakage current and low harmonics. 
Key words：PFC rectifier; power decoupling; common ground; harmonic suppression; bidirectional energy flow 

 

0 引言 1 

为了追求电力系统的高效和稳定运行，解决谐

波污染问题成为当前首要任务。通常交流到直流转

换的过程中需要利用功率因数校正技术。 
功率因数校正(power factor correction，PFC)整

流器广泛应用在简单的家用电器及复杂的工业设施

——————— 
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中，如机载电源、电动汽车充电桩、电池充电器和

直流电源[1-3]。传统的有桥 PFC 电路结构分为两级，

前级为二极管整流桥，将交流电转换为直流电；后

级为升压型 DC-DC 变换器，只能够满足升压需求，

难以适应宽电压范围的场合[4]，并且二极管导通损

耗会严重降低整体效率[5-6]。由 SEPIC、CUK 和

ZETA变换器[7-9]衍生的单级拓扑可以同时作为降压

和升压稳压器工作，使其适用于 PFC 变换器，可以

在直流输出电压方面提供更高的灵活性。 
为了缓冲交流侧和直流侧两端之间的不平衡
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功率，体积庞大且寿命较短的电解电容器被采用，

降低了系统的可靠性[10-12]。通过在输出侧增加 1 个

有源电路吸收脉冲功率，改善整流器的拓扑结构，

能够实现无电解电容[13-15]。然而，有源滤波器需要

额外的功率器件，使得系统的功率密度减小。将功

率解耦电路与原始拓扑共用元件，虽然减少了开关

管的使用，但共用电容上的电压纹波会导致总谐波

失真较高[16]。 
传统有源开关 PFC 电路不可避免地会产生共

模电磁干扰。共模电流来源于系统寄生电容的噪声

耦合，通常形成于电路的开关点和接地连接点之间。

抑制共模电流的常用方法包括使用大型变压器和滤

波器[17]，但与此同时，这也给系统带来了价格、功

率密度和过电流方面的问题。文献[18]提出了一种

H6 电路，在原来的 H6 电路基础上进行改进，通过

改变调制策略，利用拓扑结构特性，使得共模电压

保持稳定，进而降低共模电压对系统的影响。然而，

上述方法并没有彻底抑制共模电流。此外，一种有

效的方法是直接将电网连接到负载的一端[19]，共模

电压将始终保持不变，以求消除共模电流。 
文献[20]中提出的整流器能够实现输入-输出

共地和电压调节的功能，它包含 4 个开关，可实现

功率因数校正。然而，由于没有实现功率解耦，直

流侧电容需要使用容值较大的电解电容，才能抑制

直流电流纹波。相比之下，文献[21]中使用 3 个开

关就能实现功率解耦和软开关，但这一拓扑结构需

要 5 个二极管，导致较大的导通损耗，进而影响效

率，且不具备共模电流抑制能力。综上所述，设计

一种使用少量器件就能同时实现功率解耦和共地的

PFC 整流器，具有重要的实际意义。 
为了解决上述问题，本文提出了一种具有功率

解耦能力的共地型双向无桥降压型功率因数校正整

流器。该转换器实现了负载与电网之间的共地连接，

理论上完全消除了共模电流。此外，脉动功率被存

储在一个中间电容器中，输出直流电压的纹波可以

非常小。 

1  工作原理分析 

1.1  电路拓扑结构 
图 1 为所提整流器拓扑结构。该整流器由开关

管 S1—S5、电解电容器 C1和 Co、电感 Lg和 Lo构成。

交流输入的一端N点与直流侧输出电容和直流输出

的负极 O 点直接相连，从而形成交流输入与直流输

出共地。电容 PC 和电阻 RE 分别为交流侧与直流侧

接地点之间的寄生电容和接地电阻；ug为电网电压；

ig 为电网电流；uo 为直流电压；io 为直流电流；iCM

为泄露电流；uc为电容电压瞬时值。 

 

图 1  所提整流器拓扑 

Fig.1  Proposed rectifier topology 

 
与传统 H 桥变换器相比，所提拓扑额外采用了

1 个开关管 S5、1 个电容 C1 和 1 个电感 Lo。电容

C1用于功率解耦，抑制输入、输出功率不平衡引起

的脉动纹波。该拓扑实现了前级 AC-DC 与后级

DC-DC 电路功能，其中后级 DC-DC 电路通过桥臂

复用，减小了开关管数量，提高了系统功率密度。 
1.2  工作原理 

本拓扑电路工作模态可以根据 d1Ts和 d2Ts进行

划分，其中占空比 d1 属于前级 AC-DC 整流器，d2

属于后级 DC-DC 变换器， sT 为开关周期。 
根据电网电压将 ug分为正负 2 个半周期，每半

周期分为 3 个过程。当 ug>0 时，在 1 个开关周期内

有 3 种模态，模态为 1—3。当 ug<0 时，模态为 4—6，
如图 2 所示。 

1）模态 1：电感电流 gi 呈上升趋势，输入交流

电源 ug、电感 Lg 和开关管 S1、S2 形成回路，电感

Lg充电储能。电容 C1、开关管 S3、Lo和直流负载形

成回路，Lo充电储能。电容 C1向 Co释放能量为负

载提供能量。根据模态1可得电感伏秒平衡表达式为： 

 

g
g g

o
o c o

d
d
d
d

i
L u

t
i L U U
t







=


= −

 (1) 

式中： cU 为电容 C1直流电压；Uo为输出直流电压。

无源元件参数计算见附录 A。 
2）模态 2：电感电流 gi 呈上升趋势，电感 gL 充
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电储能。电感 Lo与开关管 S5、直流侧负载形成回路，

电感 Lo续流，Co放电释放能量为负载提供能量。根

据模态 2 可得电感伏秒平衡表达式为： 
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g g

o
o o
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d
d
d
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3）模态 3：电感电流 gi 呈下降趋势，输入交流

电源 gu 与电感 gL 向电容 C1释放能量，C1充电储能。

电感 Lo续流，Co放电释放能量为负载提供能量。根

据模态 3 可得电感伏秒平衡表达式为： 
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4）模态 4：电感电流 gi 呈上升趋势，输入交流

电源 ug、电感 Lg 和开关管 S1、S2 形成回路，电感

Lg充电储能。电容 C1、开关管 S3、Lo和直流负载形

成回路，Lo充电储能。电容 C1向 Co释放能量为负

载提供能量。根据模态 4 可得电感伏秒平衡表达 
式为： 
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图 2  所提整流器工作模态 

Fig.2  Operating mode of the proposed rectifier 

5）模态 5：电感电流 gi 呈上升趋势，电感 gL 充

电储能，电感 Lo与开关管 5S 、直流侧负载形成回路。

电感 Lo续流，Co放电，二者一起释放能量为负载提

供能量。根据模态 5 可得电感伏秒平衡表达式为： 
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6）模态 6：电感电流 gi 呈下降趋势，输入交流

电源 gu 与电感 gL 向电容 C1释放能量，C1充电储能。

电感 Lo续流，Co放电，一起释放能量为负载提供能

量。根据模态 6 可得电感伏秒平衡表达式为： 
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正半周下 3 个工作模态的交流侧输入电感电压

uLg、电流 ig、直流侧输出电感电压 uLo、电流 io 和

开关管的开关状态如图 3(a)所示，负半周时各波形

如图 3(b)所示。正半周期时，开关管 S2一直导通，

其他开关管处于高频开关状态。负半周期时，开关

管 S1一直导通，S4一直截止，其他开关管处于高频

开关状态。 

 

图 3  电感电压电流和开关管的开关状态 

Fig.3  Inductor voltage, inductor current and switching state of 

the switch tube 

 
1.3  输出电压增益 

根据伏秒平衡和安秒平衡可推导出占空比

1 g c1 /d u u= − 和 2 o c/d u u= ，进而推导出所提 PFC
整流器电压增益为： 

 
o 2

1g 1
u dM

du
= =

−  (7) 

为了保证功率解耦，使输入和输出间的功率传

输由中间电容实现，需要满足 1 2d d> ，得到所提拓

扑电压增益曲线，如图 4 所示。 
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图 4  所提拓扑电压增益图 

Fig.4  Proposed topological voltage gain diagram 

 
1.4  共模电压及泄漏电流分析 

负载与交流电网之间的高频电压称为共模电

压，它作用于寄生电容 PC 和接地电阻 ER 上，产生

泄漏电流[22]。传统单相非隔离 AC-DC 变换器与所

提出的共地型 AC-DC 拓扑结构如图 5 所示，其中

L1、L2分别表示点 L 到 A 点之间的电感、点 N 到 B
点之间的电感，uCP表示寄生电容 CP上的电压。图

5(c)和(e)分别为共模等效电路和简化的共模等效电

路。从图 5 可知，点 A 到 O 点之间的电压 AOu 和点

B 到 O 点之间的电压 BOu 可以表示为： 

 AO CM DM

BO CM DM

0.5
0.5

u u u
u u u

= +
 = −

 (8) 

共模电压 CMu 和差模电压 DMu 可以表示为： 

 
)(CM AO BO

DM AO BO

0.5u u u

u u u

 = +


= −
 (9) 

 

图 5  共模电压模型分析 

Fig.5  Common-mode voltage model analysis 

根据文献[23]可知， DMu 也会影响漏电流，因

此等效共模电压 ECMu 可表示为： 

 
2

DM 1
ECM CM

2

12
u L Lu u

L L
−

= +
+

 (10) 

当 L1或 L2为 0 时，等效共模电压表示为： 

 
M

L

E

OECM AO

C B

1

NO 2O

, 0
, 0

u u u L
u u Lu

= =



=
= =


 =

 (11) 

结合图 1 可知，所提拓扑只有 1 个输入电感，

1 gL L= ， 2 0L = ，并且点N和O直接相连， ECM 0u = 。

因此，新的拓扑结构从原理上可以消除漏电流。 

2  控制策略 

将所提整流器的操作分为 2 个子系统，对 d1

和 d2 控制。控制框图如图 6 所示。控制变量 d1仅

用于控制网侧电流 gi ，而 d2 仅用于控制输出直流

电压 ou 。 
d1 的控制器包括 dq 解耦控制和谐波控制。dq

控制是为了维持中间电容电压 cu ，并控制电网电

流。由于 cu 的二次脉动通过反馈引入电压外环控制

器，而 PI 调节器是线性环节，其输出是输入误差信

号的线性组合，无法对电压二次脉动进行抑制，进

入控制系统后电流会产生 3 次谐波分量，使得电网

电流会失真。因此，引入了 100 Hz 电压陷波滤波器

和特定次谐波电流补偿来抑制电网电流失真。 

 

图 6  控制框图 

Fig.6  Control block 
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图 6 中交流电流αβ 轴分量 gi α 、 gi β 通过 park
变换得到， g g( ) ( )i t ki tα = ， g g( ) ( / 4)i t i t Tβ α= − − ，

其中 k 表示归一化系数，T 表示周期。 
低通滤波器(low pass filter, LPF)采用四阶 IIR

巴特沃斯滤波器结构，该滤波器由 2 个二阶 IIR 滤

波器级联组成，其离散化表达式为： 

 
1 2

0 1 2
1 2

0 1 2

( ) , 1,2i i i
i i

i i i

b b z b zH z K i
a a z a z

− −

− −

+ +
= =

+ +
 (12) 

式 中 ： iK 为 比 例 系 数 ， K1=3.946×10−7 ，

K2=3.943×10−7； nia (n=0、1、2)为分母系数，其值

分别为 1、−1.999、0.999、1、−1.998、0.998。 nib 为

分子系数，其值分别为 1、2、1、1、2、1。 
二阶 IIR 滤波器的架构如图 7(a)所示，Xin为输

入信号，Xout为输出信号，Z−1为单位延迟算子。其

波特图如图 7(b)所示，截止频率 fc=20 Hz，相位裕

度 γ 为 171°。设置截止频率为 20 Hz，目的是消除

信号中二倍频分量，得到 dq 解耦后的直流分量。 

 

图 7  低通滤波器的架构和波特图 

Fig.7  Architecture and Bode plot of low-pass filter 

 
d1 与总调制信号 ru 之间的关系可以表示为式

(13)，占空比如图 8 所示，其中 P 表示功率。 

 r sz h3

1 r1 | |
u u u
d u

α
∗ = +


= −

 (13) 

式中： szu α
∗ 为维持中间电容电压 cu 的调制信号； h3u

为抑制电网电流的三次谐波电流。后文中下标 d、q
表示其对应 dq 分量。 

 

图 8  占空比 d1和 d2 

Fig.8  Duty cycle d1 and d2 

通过提取电网电流中的 3 次谐波分量，再利用

PI 环进行闭环控制，将得到的调制波叠加到基波功

率控制中，其中 3 次谐波电流抑制的调制波表达 
式为： 

 

h3 p g3 i g3

h3 p g3 i g3

h3 h3 h3

d

d

sin(3 ) cos(3 )

d d d

q q q

d q

u k i k i t

u k i k i t

u u t u tω ω

 = +
 = +


= +

∫
∫  (14) 

式中： pk 为比例系数； ik 为积分系数。 

针对输出电压二次纹波较大的问题，采用一种

功率解耦的控制方法。通过对输出电压中的二次纹

波分量进行闭环控制，得到的调制波叠加到后级

DC-DC 电路的占空比调制中，输出电压二次纹波分

量闭环控制输出的调制波表达式为： 

 

h2 p o2 i o2

h2 p o2 o2

h2 h2 h2

d

d

sin(2 ) cos(2 )

d d d

q q i q

d q

u k u k u t

u k u k u t

u u t u tω ω

 = − −
 = − −


= +

∫
∫  (15) 

通过输出直流电压闭环得到最终的占空比 d2，

表达式为： 

 2 p oref o i oref o h2( ) ( )dd k u u k u u t u= + +∫- -  (16) 

式中：uoref为 uo的参考值。 
本文中提出的拓扑使用开关管，能够实现能量

双向流动，因此可以构建逆变模式。逆变模式与整

流模式相似，只需要略微调整。为了验证可行性，

升压电路采用固定占空比进行控制。逆变控制模块

中，通过直接采样输出交流电压，输出交流电压经

过 dq 变换后，经过 PI 调节器调节后生成目标值，

再通过反变换生成调制波，进而得到占空比，如图

9 所示。 
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图 9  逆变模式控制框图 

Fig.9  Inverter mode control block diagram 

3  实验分析 

3.1  实验验证 
为验证所提整流器拓扑及其控制策略的有效

性，本文搭建一台 500 W 实验样机，并对实验结果

进行了分析。表 1 为本次实验的相关参数。 
表 1  样机参数 

Table 1  Prototype parameters 

参数 数值 

电网电压/V 198~242 
直流电压/V 32~62 
网侧电感/mH 1.2 
输出电感/μH 100 
中间电容/μF 164 
输出电容/μF 20 
额定频率/Hz 50 
开关频率/kHz 25 

 

本次实验平台、实验测试环境和泄漏电流测试见

附录 B。电容 CP和电阻 RE分别为 100 nF 和 10 Ω[22]。

使用高频测量电流探头检测泄漏电流。电流探头选

用 CYBERTEK CP8030B 型，其测量频率可达

50 MHz。 
图 10 分别给出了整流器正半周期和负半周期

各个开关管的开关电压波形，各开关管电压应力较

小，均为中间电容 C1上的电压，其中 uS1—uS5分别

为开关管 S1—S5的 DS 两端电压波形。由波形可知，

正半周期包括模式(1)、(2)、(3)，负半周期包括模式

(4)、(5)、(6)。正半周期 S2一直导通，负半周期 S1

一直导通，S4一直关断。各模态切换时，开关管动

作与图 2 的模式设计一致。 
图 11(a)、(b)给出了所提整流器在谐波抑制前后

的电压电流波形。图 11(a)为整流器在输入交流电压

220 V 和输出直流电压 48 V 下谐波抑制前的工况，可

以明确看到整流器在谐波抑制前输入交流电流波形

畸变，THD 值高于 26%。图 11(b)为整流器谐波抑制

后的工况，与谐波抑制前相比，其整流器输入交流电

流 3 次谐波减少，THD 明显改善，功率因数提高至

0.99，验证了所提功率解耦和谐波抑制策略的有效性。 

 

图 10  开关管电压波形 

Fig.10  Switch tube voltage waveform 
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共模电压和泄漏电流的波形如图 11(c)所示。所

提整流器为共地型拓扑，共模电压 CM 0u ≈ ，泄漏电

流的均方根值为 7.69 mA，满足安全标准 VDE 
0126-1-1。 

图 12(a)给出了系统在输入电压变化时的动态

响应波形，输入电压从 220 V(AC)跌落到 170 V(AC)
时，中间电容电压波动不超过 60 V，动态响应时间

为 0.6 s，输出电压基本保持不变。图 12(b)给出了

整流器启动-工作-停机的整个工作过程。系统在启

动阶段加入软启动，减小系统启动瞬间电流。 

本文拓扑使用 5 个开关管，图 12(c)给出了系统

在输入直流电压 48 V 时，逆变输出 220 V(AC)，功

率因数为 0.99，电流总谐波失真为 2.5%，验证了本

拓扑具有能量双向流动的特性。 
图 13(a)给出了系统在 100~500 W 功率等级下的

效率曲线，整流工作模式在谐波抑制后的最高效率为

96.1%，逆变工作模式下系统最高效率为 95.4%。 
图 13(b)给出了在 100~500 W 系统功率下的的

输入电流 THD 和输出电压二次谐波。2 次谐波的含

量会随着功率的增加而增大，在加入输出电压 2 次 

 

图 11  谐波抑制及共模电压实验波形 

Fig.11  Experimental waveforms of harmonic suppression and common-mode voltage 

 

 

图 12  动态响应及逆变实验波形  

Fig.12  Experimental waveforms of dynamic response and inversion 

 

图 13  实验分析  

Fig.13  Experimental analysis 
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谐波抑制算法后，输出电压纹波得到减小。在 500 W
额定功率下，输出直流电压 48 V 下的电压纹波占

6.3%。通过输入电流谐波抑制算法，谐波抑制后的

输入电流 THD 远小于谐波抑制前，可知输入电流

THD 得到了很大改善。 
通过测量开关管、电感和电容等参数，结合电

路设计参数，得到电路损耗计算值，包括开关损耗、

导通损耗、铜损、铁损和电容损耗等(具体计算见附

录 C)。在整流模式下，功率 100 W、输出 48 V(DC)
时，各部分损耗分布图如图 13(c)所示。随着功率的

提高，传导损耗的比例会增加。 
3.2  比较分析 

本节深入探讨了所需电路元件配置及系统性

能表现 2 方面，对所提出的功率因数校正整流器与

当前广泛应用的方案进行了详细的比较分析，包括

是否具有功率解耦、是否共地、总谐波失真以及效

率等，结果见表 2。文献[8]中 Cuk 型 PFC 变换器元

件数量相对较少，且 THD 和效率处于前列，但该

结构输入与输出端没有共地，无法抑制泄漏电流。

此外，由于没有功率解耦电路，其直流电压纹波与

输出电容直接关联。文献[13]利用双向 Buck-Boost
电路进行功率解耦吸收二倍频功率，减小输出端并

联大电解电容的同时也降低了直流电压纹波，但是

功率器件复用率较低，成本较高。文献[19]中的拓

扑结构在输入和输出侧之间实现了公共接地，从而

减少了对电磁干扰 (electromagnetic interference, 

EMI)滤波的需求，效率高达 96.8%，但它需要使用

的元件数量较多，功率密度较低，并且无法实现功

率解耦和能量双向流动。 
通常来说，电路件数量越少，变换器的成本就

越低，发生故障的概率也越低。本文所提出的拓扑

结构的元件数量在对比中处于第 2 水平。尽管文献

[20]中提及的拓扑结构元件总数更少，但其不具备

功率解耦的能力，其输出电容高达 2.3 mF，体积大、

成本高，不利于系统设计。 
本文所提出的拓扑结构无需使用二极管桥、输

入电磁干扰滤波器，具有泄漏电流低、能量双向流

动且输入电流和输出电流连续等显著特点。在功能

特性上，其展现出了明显的竞争优势。 

4  结论 

1）本文提出一种具有降压能力、共地、功率

解耦、输入输出电流连续的 AC-DC 变换器。仅使

用 5 个开关管，结构紧凑，能够实现能量双向流动。 
2）输入电流和输出电流都是连续的，因此不

需要庞大的输入 EMI 滤波器。通过设计的谐波抑制

算法，可以显著降低交流电流的 THD 及抑制直流

侧纹波。 
3）通过实验验证可知，所提出的变换器峰值

效率为 96.1%，直流电压纹波低于 6.3%，THD 为

4.2%，泄漏电流有效值仅为 7.69 mA。 
附录见本刊网络版(http://hve.epri.sgcc.com.cn)。 

表 2  拓扑比较 

Table 2  Topology comparison 

拓扑 开关管/二极管 功率解耦 双向 共地 泄漏电流 
输出 

功率/W 
输出 

电容/μF 
直流电压 
纹波/% 

THD/% 效率/% 

Sepic PFC[7] 2/8 × × × 中等 100 3 300 — 2.10 92.40 

Cuk PFC[8] 2/6 × × × 中等 200 2 200 10.0 2.10 95.83 

升降压型无桥 PFC[13] 5/5 √ × × 较大 60 440 2.6 2.30 — 

CGBPFC[19] 2/4 × × √ 较小 500 20 000 2.0 4.10 96.80 

共地型 PFC[20] 4/0 × √ √ 较小 280 23 000 — 4.66 95.20 

有源功率解耦 PFC[21] 3/6 √ × × 中等 300 30 5.0 4.60 95.00 

所提拓扑 5/0 √ √ √ 较小 500 20 6.3 4.20 96.10 
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附录 A  无源元件参数设计 

假设交流输入电压 g m( ) sin( )u t U tω= ，若输入

功率因数为一，则交流输入电流为 g m( ) sin( )i t I tω= ，

瞬时输入功率为 

 ( ) ( ) ( ) m m
i g g

1 cos 2(
2

)U I tp t u t i t ω−
= =  (A1) 

其中 Um、Im分别表示交流电压和电流的峰值。 
可以看出输入功率瞬时值并不是一个常数，而

是带有二次谐波成分，二次谐波成分会随着功率的

增加而加大，因此需要考虑其影响。为了维持能量

守恒，电路中的电容会吸收或释放能量，使电容两

端的电压产生二次工频谐波成分。 
储能电容器能够在半个周期内完成充电或放

电过程，借助周期积分的方式，可得出其能量变化

情况。可得储能电容： 

 ( )- -

o
2 2
C max C min

1
 

2PC
U Uω

=
−  (A2) 

式中：UC_max、UC_min分别为电容电压平均值的最大

值和最小值。 
针对交流侧电感，电感电流纹波峰值的最大值

设定为额定功率输出时正弦电流峰值的 20%，即

Lfmax go20Δ ( % /2 )PI U= × ，又有： 

 a
c

s

g
Lfm x

g

( ) ( )Δ
2

u t U d tI
L f
−

=  (A3) 

式中：d(t)为瞬时占空比；Uc为电容电压平均值；fs

为开关频率。 
当 g c( ) / 2u t U= 时， LfmaxI∆ 有最大值，则网侧

电感： 

 
Lfmax s

c
g 8Δ

UL
I f

≥  (A4) 

同样，根据输出电感纹波范围，可推导出 Lo

的计算表达式如下： 

 c_ max oc o o o
o

Lo c s Lo c_ max sΔ Δ
L

UU U U
U U

UU
i f i f

−−
= ≥  (A5) 

式中：Uo表示输出电压额定值； Loi∆ 表示输出电感

电流纹波峰值。 

附录 B  实验测试环境 

 

图 B1  实验样机 

Fig.B1  Experimental prototype 

 

图 B2  实验环境及泄漏电流测试 

Fig.B2  Experimental environment and leakage current test 

附录 C  功率损耗分析 

整流器电路中的损耗包括导通损耗、开关损

耗、电感损耗和电容损耗。 
在一个周期内，开关损耗包括开通损耗和关断

损耗。在电网电压正负半周期内的开关损耗总和可

推导为： 

 
0.5

r f r f
sw sw s

0 0
w

s.5s

0.5 d( )d
T T

T

t t t tP p p
T T T

t t+ +
+= ∫ ∫  (A6) 

式中： ( )sw dsoff swp u i t= ； dsoff cu u= ；isw 由路径决

定。例如，在整流模式负半周期，对于 S1、S2、S3、

S5，isw分别对应 ig、ig、isw、io。由于 S4在整个负半

周期内始终处于关断状态，S4的开关损耗为零。 
在电网电压的正负半周期间的导通损耗之和

如下表达式得出： 

 
0.5

con con con
0 0.5

1 ( ( )d ( )d )
T T

T

P p d t t p d t t
T

= +∫ ∫  (A7) 

式中： ( ) ( )con dson sw p u t i t= ； dsonu 表示开关管的导

通压降。 
电感损耗包括铜损和磁芯损耗，可表示为： 



 

 
2 2

copper Ldc dc Lac ac

core s m e

P i R i R
P kf B Vα β

 = +


=
 (A8) 

电容损耗主要来源于等效串联电阻的功率耗

散，其计算式为： 
 2

c c,rms ESRP I R=  (A9) 
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