
 
 

 

第 24 卷 第 6 期 
 2026 年 6 月 

电    源    学    报 
Journal of Power Supply 

Vol. 24 No. 6 
Jun. 2026 

DOI：10.13234/j.issn.2095-2805.2026.6.166 中图分类号：TM46 文献标志码：A 
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及软开关控制方法 

魏新迟 1，李 睿 2，张 宇 1，韦超凡 2 
(1.国网上海市电力公司，上海 200122；2.上海交通大学电气工程学院，上海 200240) 

摘要：为充分消纳分布式光伏 PV(photovoltaic)同时减小电动汽车充电对配电网的影响，光储充一体化系统

迅速发展。光储充系统直流母线的二次谐波电流会造成光伏输出功率振荡、开关管电流应力增大等问题。为在

抑制二次谐波电流的同时保证系统的效率和功率密度，首先从多个维度对不同功率解耦电路的性能进行评估。

然后基于选定的电路拓扑，提出了一种软开关调制方法及相应的闭环控制策略，能够有效提高谐波电流抑制能

力，实现全范围零电压开通 ZVS(zero-voltage switching)。最后，通过仿真和实验验证了功率解耦电路及所提控

制策略的有效性。 
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Abstract: To fully consume the distributed photovoltaic (PV) while reducing the impact of electric vehicle 
charging on the distribution network, PV-storage-charging integrated systems are rapidly developing. However, the 
secondary harmonic current of the DC bus in a PV-storage-charging integrated system will cause problems such as 
oscillations of PV output power and an increase in the current stress on the switching tube. To ensure the efficiency and 
power density of the system while suppressing the secondary harmonic current, the performance of different power 
decoupling circuits is evaluated from several dimensions at first. Then, based on the selected circuit topology, a 
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(ZVS). Finally, the effectiveness of the power decoupling circuit and the proposed control strategy was verified by 
simulation and experimental results. 
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随着分布式光伏 PV(photovoltaic)和电动汽车

的快速发展，配电网的源荷不匹配性加剧，光伏消

纳和电动车充电成为影响配电网安全稳定运行的

重要因素[1]。为充分利用光照资源、减轻电动汽车

充电对配电网的影响，光储充一体化系统应运而

生[2]。直流母线型光储充系统中逆变设备较少、集

成度高，具有更高的效率、更快的响应速度、更好
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的扩展性，使其成为光储充一体化系统架构设计的

较优选择[3]。 
直流母线型光储充系统中，光伏、储能、充电

桩均通过 DC-DC 变换器与直流母线并联，为保证

系统安全高效运行，直流母线电压需稳定在一定范

围内。当光伏和充电桩的功率较小时，光储充系统

多采用单相逆变器并网，其直流母线侧存在二倍频

脉动功率。对于通过三相逆变器并网的大功率光储

充系统，当电网电压不平衡时，为保证三相并网电

流质量，通常采用平衡正序控制，其直流侧同样存

在二倍频脉动功率[4]，进而产生二次谐波电流。二

次谐波电流会对光储充一体化系统带来一系列危

害[5]，如光伏输出功率振荡，开关管电流应力增大，

电路的导通损耗和开关损耗增加，变换效率降低

等。因此，抑制光储充系统中直流侧的二次谐波电

流具有重要的实际意义。 
为抑制直流母线的二次谐波电流，当前采取的

方法主要包括：直接增大直流母线电解电容[6]，加入

LC 谐振支路[7]，基于前后级 DC-DC 变换器控制[8]，

以及有源功率解耦 APD(active power decoupling)技
术[9-10]。二次谐波电流的无源抑制方法不用额外增

加大量元件，但通常需要较大的电解电容来稳定母

线电压，不利于功率密度提升和电路长期运行。

APD 电路能大幅减小直流母线电容，使得将电解

电容替换为寿命较长的薄膜电容或陶瓷电容成为

可能。文献[11]采用 Buck 电路控制直流母线上两

串联电容的电压差，以吸收交流侧的二倍频脉动功

率，但 Buck 电路输出电压仅能为正；为拓宽 APD
电路的输出电压范围，文献[12]采用全桥电路替代

传统 Buck 电路，以构造所需的电容电压差，降低

了解耦电容，但基于电容电压差的方法降低电容的

效果有限，不如传统的母线并联 Buck 型 APD 电路；

文献[13]针对并联 Buck 型 APD 电路提出了一种混

合型单周期控制方法，减小了系统的轻载损耗。上

述文献中均未实现 APD 的软开关，功率密度和效

率无法进一步提升。然而，APD 电路作为光储充

系统中额外增加的部分，对其功率密度和效率均有

较高要求。使用宽禁带元件可以提高开关频率，从

而减小无源元件的体积[14]，提升系统的功率密度，

但高开关频率也带来了较大的开关损耗，使得效率

降低。为减小或消除高频下的开关损耗，零电压开

通 ZVS(zero-voltage switching)技术被广泛采用[15]。

文献[16]提出了一种具有宽软开关范围的新型降压

变换器，增加辅助网络实现了主动管的 ZVS，但也

使电路结构和控制更为复杂；文献[17]在不增加额

外元件的情况下将四开关 Buck-Boost 电路的电感

电流控制为四边形，实现了所有开关管的 ZVS；针

对单相全桥逆变器，文献[18]提出了边界电流模式

BCM(boundary current mode)或称三角形电流模式

TCM(triangular current mode)的调制策略，通过实

时改变开关频率，使得电感电流在开关周期内反向

来满足 ZVS 条件。然而，与输出电压恒定的 DC-DC
电路及逆变器不同，APD 电路不存在输出侧负载，

解耦电容上电压不断脉动变化，脉动的电容电压会

增加系统稳定控制的难度，控制策略需同时考虑软

开关实现、二次谐波电流抑制及解耦电容电压稳

定，当前针对 APD 电路的软开关研究较少。 
针对直流母线型光储充系统中的二次谐波电

流问题，首先从寿命、效率、功率密度等多个维度

对不同的功率解耦电路性能进行了评估；然后基于

选定的 APD 电路拓扑分析了其工作原理和软开关

的实现方法；接着提出了一种交直流功率解耦的级

联闭环控制策略，能够在保持解耦电容电压稳定的

同时有效抑制电源侧的二次谐波电流，功率解耦电

路能实现全范围 ZVS；最后通过仿真和实验对所采

用的功率解耦电路及控制策略进行了验证。 

1 功率解耦电路性能评估 

功率解耦电路是光储充系统中为解决直流侧

二次脉动电流问题额外增加的电路部分，因此，功

率解耦电路需要在功率密度和效率上尽量追求极

致，以保证整体系统效能。为便于实验验证，本文

以单相系统为例进行分析。首先，功率解耦电路对

直流侧二次谐波电流的良好抑制能力是最基础的

要求。以增大直流母线电容为例，其本质是提高电
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容对脉动功率的吸收能力。电容上的二次脉动功率

Sb 与相关参数的关系可表示为 

b ac2π C CS f CU U    (1) 
式中：fac 为基波频率；C 为电容；UC 为电容两端

电压平均值；UC 为电容电压纹波量。 
增大直流母线电容就是通过增大 C 来提高 Sb。

由于多数场合对直流母线电压纹波量存在严格限

值，故需配置大容量母线电容才能满足谐波抑制要

求。而电解电容的使用寿命较短，通常不超过

5 000 h，制约整体电路的可靠性和使用寿命。 
在直流母线上加入 LC 串联谐振支路，利用 LC

谐振特性吸收二倍脉动量也是常用的无源方法。当

LC 谐振频率 fr=2fac 时，抑制二次谐波的理论效果

最好。但由于谐振频率仅为 100 Hz，因此引入 LC

无源元件所需的电感电容较大，不仅会增大变换器

体积，还带来了较大的功率损耗。 
经典的 APD 电路实质上是利用电容吸收脉动

功率，通过额外的拓扑转换，减少对电容电压纹波

量的限制，从而大幅减小所需电容。因此，APD
电路中的解耦电容及采用 APD 电路后的直流母线

电容是需要重点关注的对象，其很大程度上决定了

电路的功率密度。采用 APD 电路的劣势是额外的

元器件增加了拓扑与控制的复杂性，并带来额外的

体积、成本与损耗。根据功率补偿的形式不同，直

流侧功率解耦电路主要可以分为 2 类：补偿电压的

串行电压注入 SVI(series voltage injection)电路和补

偿电流的并行电流注入 PCI(parallel current inject- 
tion)电路[19]，如图 1 所示。图中，横线表示直流

量，波浪线表示交流量；Uin 和 uac 分别为直流输

入电压和交流输出电压；Cdc 为直流母线电容；udc

为母线电压；idc 为由母线电压吸收的脉动电流；

uSVI 为 SVI 电路输出的补偿电压，uSVI+udc=Uin；iin

为直流侧输入电流；ib 为 PCI 电路吸收的脉动电

流；iinv 为逆变器输入电流，iin-ib=iinv；iac 为交流

输出电流。 
1.1 SVI 与 PCI 对比 

根据式(1)，在实现同等功率脉动抑制的基础

上，减小电容的关键在于提高电容上的电压脉动。

由此又可以分为 2 类思路：一是沿用直流母线电容

Cdc 吸收脉动功率，为了在直流母线电容电压脉动

的同时保证输入侧直流电压稳定，需要在输入端口

串联电路模块，补偿电压脉动，这类 APD 电路称

为 SVI 电路，其拓扑结构如图 1(a)所示；另一种思

路是不再利用直流母线电容 Cdc 吸收脉动功率，而

是在输入侧并联电路模块，在直流母线电压不变的

情况下补偿所有的电流二次脉动，这类 APD 电路

称为 PCI 电路，其拓扑结构如图 1(b)所示。 

 
图 1 直流侧 APD 电路 

Fig. 1 DC-side APD circuit 

SVI 电路通常为全桥结构，桥臂并联电容称为

解耦电容 Cb,SVI，交流侧滤波电容 Cf 作为电压补偿

端口串联在母线上。PCI 电路是不带输出负载的

Buck、Boost 或 Buck-Boost 结构，输出电容称为解

耦电容 Cb,PCI。为了产生二次电压或电流补偿，SVI
与 PCI 电路的功率均为脉动的，由于电路中不含负

载，脉动功率最终由直流侧的解耦电容吸收。SVI
与 PCI 电路在电容选择上有较为明显的差异。首

先，SVI 电路比 PCI 电路多了 1 个电容 Cf；其次，

采用 PCI 电路时，直流母线电容 Cdc,PCI 仅用于滤除

开关次谐波，容值可以取得较小；最后，出于实用

性考虑，Cb,SVI 上的电压等级较低，SVI 电路中的

直流母线电容 Cdc,SVI 吸收大部分功率脉动且电压

脉动量受限，因此 Cdc,SVI 的取值仍然较大，这不利

于系统功率密度的提高。Cb,PCI 与直流母线电压等

级接近，因此电容体积也小于 Cdc,SVI。 
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SVI 电路模块串联在直流母线中，耐压要求较

低，在电路效率上具有优势。然而，SVI 电路比 PCI

电路多了 2 个开关器件，拓扑更加复杂，成本更高。

另外，PCI 电路解耦电容上直流偏置电压的存在能

够更好地适应负载突变。综上，SVI 电路在效率和

电压应力上具有优势，而 PCI 电路在功率密度等其

他方面更胜一筹。综合考虑成本和控制复杂度，本

文中选取 PCI 结构。 

1.2 Buck 型与 Boost 型对比 

PCI 解耦电路可以分为 Boost 型、Buck 型和

Buck-Boost 型 3 种，拓扑结构如图 2 所示。图中：

L 为电感；iL 为电感电流；Cb 为解耦电容；ub 为解

耦电容电压。Buck-Boost 输出电压极性为负，使得

开关管两侧电压等于直流母线电压和解耦电容电

压之和，从元件体积、耐压要求、效率、安全性等

方面考虑均不如 Boost 或 Buck 电路。 

 

图 2 3 种 PCI 电路拓扑 
Fig. 2 Topologies of three PCI circuits 

Buck 与 Boost 型解耦电路的元器件种类与数

量相同，但元件的耐压和过流水平不同。从耐压等

级来看，Boost 型 APD 电路器件耐压高于 Buck 型。

PCI 电路通过控制解耦电路产生与二次脉动电流互

补的端口电流 ib，从而吸收全部二次谐波电流。为

抑制同样的二次谐波，Buck 和 Boost 型 APD 电路

输入侧端口电流应当相同。在 Boost 电路中，该端

口电流等于电感电流；而在 Buck 电路中，输入端

口电流与电感电流有效值间存在比例关系，该比例

与占空比相关。因此，Buck 型 APD 电路的电感电

流大于 Boost 型 APD 电路。综上所述，可以定性

判断，Buck 型 APD 电路适用于大电压、小电流场

合，Boost 型 APD 电路适用于小电压、大电流场合。 
Buck 和 Boost 型 APD 电路具有不同的解耦电

容。根据式(1)，Boost 型 APD 电路的解耦电容上

电压更高，所需解耦电容更小。理论上，电容小有

利于提高功率密度，然而，电容体积同样受到耐压

等级的影响。400 V 电压等级下陶瓷电容和薄膜电

容一般处于 nF 到μF 级，而解耦电容一般在数十μF，

需要将小电容并联成堆，此时，电容体积受耐压等

级影响较大。加之陶瓷电容的直流偏置特性，耐压

等级对电容体积的影响超过容值大小的影响，Buck
型 APD 电路反而具有功率密度优势。如果将 APD
用于电压等级更小的场合，Boost 型 APD 电路会逐

渐体现出优势。如在单级隔离微型光伏逆变器中，

由于不存在直流母线，脉动功率仅能通过光伏板侧

的电解电容吸收。考虑额定功率为 500 W、直流电

压为 40 V 的场景，直流侧需约 20 mF 的电解电容；

采用 Buck 型 APD 电路所需电容约为 1.6 mF；若采

用 Boost 型 APD 电路，可采用额定电压为 160 V
的薄膜电容，所需电容约为 100 F。 

解耦电路损耗主要包括开关管损耗、电感损

耗、电容损耗 3 个部分。本文使用软开关技术可以

消除开关管开通损耗，其余各部分损耗受器件选

型、开关频率、电压电流等级等多种因素影响，难

以进行定性分析。为尽可能提高效率，解耦电容电

压范围一般设置在直流母线电压附近。因此，Buck
型和 Boost 型 APD 的效率差异不会过大，整体仍

然遵循高压等级选 Buck 型，低压等级选 Boost 型

的实践规律。本文的研究对象为共直流母线的光储

充一体化系统，其直流母线电压等级较高，因此使
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用 Buck 型 APD 电路比 Boost 型更好。以下分析都

将围绕 Buck 型 APD 电路展开。 

2 原理分析 

2.1 电路工作模式分析 

采用 Buck 型 APD 电路的系统结构如图 3 所

示，Buck 电路采用基于 TCM 的软开关策略以实现

ZVS，根据开关管动作时刻，可以将 1 个开关周期

分为 4 个阶段。图中：Ir 为反转电流；iL,avg 为平均

电感电流；iL,ref+、iL,ref-分别为电感电流的上界和下

界。以交流电流正半周为例，详细说明 TCM 控制

方法的软开关实现原理。交流电流负半周同理，不

再赘述。 

 

图 3 Buck 型功率解耦系统及 TCM 控制原理 
Fig. 3 Buck-type power decoupling system, and principle of 

TCM control 

阶段Ⅰ：该阶段开始时 iL<0，S1 在 ZVS 条件

下开通，S2 关断。在阶段过程中，电感电流由负到

正，逐渐上升，如图 4(a)所示。 

阶段Ⅱ(过渡阶段)：关断 S1。由于 iL>0，S1 的

结电容充电，S2 的结电容放电直至电压为 0。当 S2

结电容上的电压反向并达到一定值时，体二极管开

通，电感电流通过体二极管续流，开关管 DS 间电

压降为 0，如图 4(b)所示。 

阶段Ⅲ：S2 实现 ZVS 开通。S2 开通，S1 关断，

电感电流逐渐减小并反向，直至达到反转电流-Ir，

-Ir 为下边界电流，需满足在 S2 关断后的死区时间

内将 S1 的结电容完全放电，如图 4(c)所示。 
阶段Ⅳ(过渡阶段)：关断 S2。由于 iL<0，S2 的

结电容充电，S1 的结电容放电直至电压为 0。当 S1

结电容上的电压反向并达到一定值时，体二极管开

通，电感电流通过体二极管续流，开关管 DS 间电

压降为 0，为下一次进入阶段Ⅰ软开通做好准备，

如图 4(d)所示。 

 

图 4 TCM 控制下的 Buck 电路状态 
Fig. 4 States of Buck circuit under TCM control 

2.2 数学模型 
单相变换器交流侧电压 uac 和电流 iac 均为正弦

变化，不失一般性，可分别表示为 

ac ac( ) 2 sin( )u t U ωt  (2) 

ac ac( ) 2 sin( )i t I ωt    (3) 

式中：Uac 和 Iac 分别为 uac 和 iac 的有效值；ω 为角

频率，ω=2πfac；θ 为 uac 和 iac 的相位差。 
根 据 输 入 、 输 出 侧 功 率 守 恒 ， 瞬 时 功 率

Sb=UacIac=UdcIdc，可以进一步计算得到直流侧电流

idc 为 

dc ac dc dc dc( ) ( ) / cos cos(2 )i t p t U I I ωt      (4) 

式中：pac 为交流侧瞬时功率；Udc 和 Idc 分别为直流

母线侧电压和电流的平均值。 
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由于交流电压和电流相乘所得的瞬时功率中

含有二次谐波分量，在认为母线电压近似保持不变

的前提下，直流侧也会存在二次谐波电流。 
Buck 型 APD 电路通过控制解耦电路产生与二

次脉动电流互补的端口电流 ib，从而吸收全部二次

电流谐波，电流表达式为 

b dc cos(2 )i I ωt    (5) 

在 Buck 型 APD 电路中，Cdc 用于滤除开关频

次电流，单相逆变器二次脉动功率全部由解耦电容

Cb 吸收，其关系式为 

b
b b b

d cos (2 )
d
u

u C S ωt
t

   (6) 

根据式(6)解得解耦电容电压的表达式为 

2 b
b b

b

sin (2 )( ) S ωt
u t U

ωC


   (7) 

式中，Ub 为解耦电容电压的直流分量。 
若解耦电容电压 ub 在 0~Udc 间充分脉动，根据

能量关系，可以计算出解耦电容的理论最小值为 

b
b,min 2

dc

2S
C

U
   (8) 

在实际中，为应对负载突变，需要 ub 留出一

定直流偏置电压裕量，取解耦电容 Cb=2Cb,min。此

时，ub 可以近似为正弦表达式 
b

b b
b b

sin (2 )( )
2

S ωt
u t U

ωC U


   (9) 

选取合适的反转电流 Ir 后，电感电流包络线

上、下界的表达式分别为 
 ,avg r

,ref
r

r
,ref

 ,avg r

2       cos(2 ) 0
                   cos(2 ) 0

                cos(2 ) 0
2       cos(2 ) 0

L

L

L
L

i I ωt
i

I ωt

I ωt
i

i I ωt





  
 


    

　

　

　

　

≥

≥
 (10) 

在 1 个开关周期内，输出电压和电流可以近似

认为是恒定值。根据电感两端的电压，可得电流上

升阶段电流斜率 k1 和下降阶段电流斜率 k2 的表达

式分别为 

dc b
1

b
2

U u
k

L
u

k
L

 
  
  

 (11) 

结合式(9)~式(11)，可以推导出开关管的开关

时间表达式为 

,avg r,ref ,ref
on

1 dc b

,avg r,ref ,ref
off

2 b

2 ( )

2 ( )( )

LL L

LL L

L i Ii i
t

k U u

L i Ii i
t

k u

 

 

 
  




 
 



 (12) 

根据式(10)，在整个工频周期内，反转电流 Ir

为最小关断电流，即最小软开关电流。以电流的正

半周为例，-Ir 需满足在死区时间内将 S1 的结电容

放电直至电压为 0，近似认为死区时间内电感电流

保持不变，则有 

r dead dc oss0.5I t U C   (13) 

式中：tdead 为死区时间；Coss 为开关管的寄生电容。 

3 系统控制策略设计 

对于图 3 所示系统，其控制目标是在保证解耦

电容电压和直流母线电压稳定的基础上，抑制直流

侧二次谐波电流，系统总体控制策略如图 5 所示，

主要包括 3 个部分：脉动功率前馈控制、解耦电容

电压控制和直流母线电压控制。首先，采样交流侧

的电压、电流计算交流侧的瞬时功率 pac，并通过

低通滤波得到输出功率的直流分量 Pdc，进一步分

离出瞬时功率中的交流分量并计算平均电感电流

前馈量 i*
L,f。其次，为维持解耦电容电压稳定，将

解耦电容电压的直流分量与其给定值 Ub 进行对

比，经闭环得到注入解耦电容电流的直流分量
b

*
Ci 。

因此，直流电源输出电流 iin 包括 2 个部分：对应

输出功率直流分量部分的 idc 及补偿解耦电容能量

的 ib，ub/udc 为
b

*
Ci 与 ib 之间的转化系数，通过功率

平衡得到。将电源电压 Us 减去电源内阻 Rs 上的压

降，即可得到直流母线电压参考值 U*
dc，通过比例

积分 PI(proportional integral)控制直流母线电压平

均值，输出平均电感电流参考值的直流部分 Δi*
L,dc，

通过比例谐振 PR(proportional resonant)控制直流母

线电压瞬时值，输出平均电感电流参考值的交流部

分 Δi*
L,ac。将 i*

L,f、Δi*
L,dc 和 Δi*

L,ac 三者叠加，获得平
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均电感电流参考值 *
,avgLi 。最后根据式(12)，结合 ub、

Udc、i*
L,avg 及 Ir 计算开通和关断时间以实现 TCM 控

制。图 5 中：G1、G2 分别为开关管 S1、S2 的驱动

信号；Kp,out、Ki,out 分别为解耦电容电压外环的比例

和积分参数；Kp,in、Ki,in 分别为直流母线电压内环

的比例和积分参数。 

 

图 5 系统闭环控制策略 
Fig. 5 Closed-loop control strategy for system 

计算获得的解耦电容电压参考值 u*
b 与实际值

之间存在误差，采样值 ub,sam 与实际值之间同样存

在误差。为平衡二者关系，利用更多有效信息，引

入参考前馈系数 Kf(0<Kf<1)，更新 TCM 控制模块

中用于计算开断时间的 ub，即 

b f b f b,sam(1 )u K u K u    (14) 

前馈系数 Kf 越接近 0，采样信息的决定作用越

强。采样标定后，误差主要来源于随机误差，会使

实验波形产生抖动。前馈系数 Kf 越接近 1，预测模

型的决定作用越强，误差主要来源于系统误差，会

使实验波形出现有规律的形变。根据电路特性和实

际工况调节前馈系数 Kf 取值，能够有效改善控制

效果。 

4 仿真与实验验证 

4.1 仿真验证 

利用 PLECS 平台搭建仿真模型进行验证。系

统由 Buck 型 APD 电路、单相全桥逆变器 2 个部

分构成。为便于实际的数字控制实现，根据式(8)

及式(9)计算出的解耦电容为 88.2 μF，实验中为方

便选取 Cb=100 μF。根据式(12)对不同电感和反转

电流下的开关频率范围进行计算，最终取 L= 80 μH、

Ir=2 A，此时最大开关频率为 242.6 kHz。系统其

他参数见表 1。 

表 1 系统参数 

Tab. 1 Parameters of the system 

参数 数值 
直流侧电压/V 380 

交流侧线电压有效值/V 220 

解耦电感/μH 80 

解耦电容/μF 100 

直流母线电容/μF 20 

滤波电感/mH 2.6 

滤波电容/μF 3 

工频电感/μH 47 

反转电流/A 2 

解耦电容电压平均值/V 325 

在上述仿真参数下，1 kW 输出功率工况中，

所提软开关闭环控制策略下的关键仿真波形如

图 6 所示。仿真结果与理论分析吻合，单相逆变

器输入端口的平均电流呈现二次脉动，Buck 型

APD 电路端口的平均电流与其基本互补，使得电

源侧平均电流在 2.6 A 左右波动，电源侧几乎无

二次谐波电流。 

4.2 实验验证 

实验室搭建的样机系统参数与表 1 相同。实

验样机如图 7 所示，主电路由前级 Buck 解耦电

路、后级单相全桥逆变电路、LCL 滤波器组成，

DSP 控制板选用 TMS320F28377D。考虑到实验

成本与验证性质，解耦电容采用电解电容与陶瓷 
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图 6 仿真波形 
Fig. 6 Simulation waveforms 

电容混用。解耦电容部分由 3 个 33 μF 电解电容

和 1 个 1 μF 陶瓷电容并联组成。若不增加功率解

耦电路，直流母线需并联如图 7 所示的 6 个 100 μF
电解电容。 

电压闭环控制下的关键实验波形如图 8 所示。

电阻功率为 600 W，在电压闭环控制下，解耦电容

电压变化范围为 274~340 V，电容电压周期性变化，

频率为交流输出的 2 倍，与式(9)理论计算范围基本

吻合。解耦电感电流波形与 TCM 控制下的理论波

形基本一致，是平均值为 100 Hz 的正弦波，直流

分量几乎为 0。根据式(5)，交流电压过零点及峰值

处均对应脉动电流的峰值，实验结果与理论分析一

致。逆变器侧输入的二倍频电流大部分由 APD 电

路承担，使得电源侧二次谐波电流含量较小，电源

侧平均电流在 1.6 A 上下波动，波动范围约为

1.2~1.7 A。直流侧并联 600 μF 电解电容，解耦电

路关闭时的实验波形如图 9 所示，由于母线电压

被钳位，母线电容脉动空间较小，因此直流侧仍 

 

图 7 实验样机 

Fig. 7 Experimental prototype 

然 存 在 明 显 的 二 次 谐 波 电 流 ， 波 动 范 围 约 为

0.5~2.6 A。对比图 8 和图 9 可见，Buck 型解耦电

路通过输出二倍频脉动功率，有效抑制了电源侧

的二次谐波电流。 

图 10(a)和(b)分别为功率解耦电路下管在电感

电流正半周和电感电流负半周的开关动作波形。在

电 感 电 流 的 正 半 周 ， 下 管 的 软 开 关 电 流 为

2iL,avg+Ir；在电感电流的负半周，下管的软开关电

流为 Ir，对于下管而言，在电感电流的负半周软

开关电流最小。由图 10 可见，在这 2 种情况下，

在驱动信号 uGS,H 拉高前，uDS,H 已经下降至 0，下

管均实现了 ZVS。上下管软开关条件在电感电流 
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图 8 TCM 控制下 Buck 型 APD 电路的实验波形 

Fig. 8 Experimental waveforms of Buck-type APD circuit 
under TCM control 

 

图 9 直接增大母线电容实验波形 

Fig. 9 Experimental waveforms when directly increasing 

bus capacitor 

 

图 10 Buck 型 APD 电路的开关动作波形 

Fig. 10 Waveforms under switching action of Buck-type 

APD circuit 

的正负半周对称，因此可认为功率解耦电路在全范

围内实现了 ZVS。 
由于功率解耦电路的效率难以直接测出，因此   

图 11 给出了加入功率解耦电路前后系统的效率曲

线，可以进一步计算出功率解耦电路的效率曲线，

其峰值效率可达 99%以上。 

 

图 11 加入功率解耦电路前后的系统效率曲线 

Fig. 11 Curves of system efficiency before and after adding 

a power decoupling circuit 

5 结语 

本文从寿命、效率、功率密度等多个维度对

不同的功率解耦电路进行了评估，根据评估结果

将 Buck 型 APD 电路用于光储充系统中抑制二次

谐波电流，大幅减小了直流母线电容。在此基础

上，分析了功率解耦电路的基本工作原理和软开

关实现方法，提出了一种交直流功率解耦的级联

闭环控制策略，在保持解耦电容电压稳定的基础

上，可有效且稳定地抑制系统直流侧的二次脉动

电流，实现全范围 ZVS。最后，通过仿真和实验

对功率解耦电路的二次谐波电流抑制效果及控制

策略进行了验证。 
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