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摘 要 在无变压器的非隔离型光伏并网系统中，电网和光伏阵列之间存在电气连接。由于光伏阵列和地之间存在寄生电

容，会产生共模电流，这便增加了电磁辐射和安全隐患。为此，应设法抑制非隔离型光伏并网逆变器中的共模电流。本文首

先分析了无变压器的光伏并网系统中产生共模电流的原因，从单相半桥和全桥拓扑结构出发，在得出共模电流抑制基本规律

的基础上，研究了几种能有效抑制共模电流的拓扑结构。最后，对这几种拓扑结构的损耗进行了比较研究。 
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1引言 

光伏并网系统中常采用带工频或高频变压器的隔

离型光伏并网逆变器，这样确保了电网和光伏系统之

间的电气隔离，从而提供人身保护并避免了光伏系统

和地之间的漏电流。然而，若采用工频变压器，其体

积大、重量重且价格昂贵；若采用高频变压器，功率

变换电路将被分成数级，使得控制复杂化，同时还降

低了系统的效率。为了克服上述有变压器的隔离型并

网系统的不足，需研究无变压器的非隔离型逆变器拓

扑。无变压器拓扑的一个突出的优点是能够提高整个

系统的效率，可达到 97~98%[1-2]。这对于发电成本较

高的光伏并网系统来说具有很大的吸引力。然而，目

前对光伏并网系统的研究大都集中最大功率点跟踪和

孤岛检测等理论研究方面[3-4]，而对相关工程问题的研

究相对较少，如共模问题。本文对非隔离型单相并网

逆变器中共模电流抑制的问题进行了研究。 

如图 1所示，在无变压器的非隔离型光伏并网系
统中，电网和光伏阵列之间存在直接的电气连接，由

于光伏阵列和地之间存在寄生电容，从而形成了由寄

生电容、滤波元件和电网阻抗组成的共模谐振回路。

而寄生电容上变化的共模电压则能够激励这个谐振回

路从而产生相应的共模电流。 

 
图1 无变压器的光伏并网系统中的寄生电容和共模电流 

由于光伏电池的面积较大，对地的寄生电容值在

雨天或潮湿的环境下达到 200nF/kWp[5-6]，产生的共模

电流将可能超过所允许的范围[1、6]。研究表明：为了抑

制共模电流，可以考虑改进并网逆变器的拓扑结构或

采用适当的调制策略。本文首先分析了无变压器的非

隔离型光伏并网系统中产生共模电流的原因，对能够

抑制共模电流的拓扑结构进行了分析，最后对不同拓

扑结构的损耗进行了比较分析。 

2 非隔离型单相光伏并网系统的共模分析 

为方便分析，以下分别讨论单相全桥、半桥并网

逆变器的共模问题。 

2.1 单相全桥逆变器的共模分析 

图 2所示的是单相全桥逆变器及其共模电压的分

析电路。以电网电流正半周期为例， a0v 、 b0v 表示全

桥逆变器交流输出 a、b点对直流负母线 0点的电压，

Lv 表示电感上的压降， gv 表示电网电压， cmv 表示寄

生电容上的共模电压, cmi 表示共模谐振回路中的共模

电流。根据基尔霍夫电压定律，可列出共模回路的电

压方程： 

    a0 L1 g cm 0v v v v− + + + =             (1) 

    b0 L2 cm 0v v v− − + =                 (2) 

和差模电流相比，共模电流要小的多，因此可忽

略共模电流在电感上的压降即 L1 L2v v≈ ，由式(1)、

(2)相加可得寄生电容上的共模电压 cmv 为: 

cm a0 b0 g a0 b0 g0.5( ) 0.5( ) 0.5v v v v v v v= + − = + − (3)

而流过寄生电容上的共模电流 cmi 为: 

             cm
cm

d
d
vi C
t

=              (4) 

可见，共模电流与共模电压的变化率成正比。由

于 gv 为工频电网电压，则由 gv 在寄生电容上产生的共
模电流一般可忽略，而 a0v 、 b0v 为 PWM高频脉冲电压，

共模电流主要由此激励产生。因此，工程上并网逆变

器的共模电压可近似表示为： 

cm a0 b00.5( )v v v≈ +             (5) 

中国电工技术学会电力电子学会第十一届学术年会

mailto:sunlonglin321@163.com


为了抑制共模电流，应尽量降低 cmv 的频率，而

开关频率的降低则带来系统性能的下降。但若能使

cmv 为一定值,则能够基本消除共模电流，即功率器件

所采用的 PWM开关序列应使得 a、b点对 0点的电压之

和满足: 

a0 b0v v+ =定值              (6) 

a0v b0v

cmv

L1v

gv
L2v

cmi

 
图2 全桥逆变器及其共模电压分析 

对于单相全桥拓扑，通常可以采用两种 PWM调制

策略来形成 PWM 开关序列，即单极性调制和双极性调

制。不同的调制策略对共模电流的抑制效果相差很大，

以下分别进行讨论。 

1)单极性调制 

对于图 2所示的单相全桥拓扑，若采用单极性调

制，在电网电流正半周期，当 S1、S4导通时，共模电

压为： 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(V 0) 0.5Vv v v= + = + =   (7) 

当 S1关断，S2、S4导通时 

cm a0 b00.5( ) 0.5(0 0) 0v v v= + = + =      (8) 

图 3 为单极性调制的 PWM、共模电压及共模电流

仿真波形。从图中可看出，采用单极性调制的全桥拓

扑产生的共模电压为幅值在 0与 VPV/2之间变化且频率

为开关频率的 PWM 高频脉冲电压。此共模电压激励共

模谐振回路产生共模电流，其数值达到数安培并随着

开关频率的增大而线性增加。 

 
图3 全桥单极性调制的共模电压和共模电流波形.VPV 

=300V 

2)双极性调制 

若采用双极性调制，对于图 2所示的单相全桥拓

扑，当 S1、S4导通时 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(V 0) 0.5Vv v v= + = + =    (9)

当 S1、S4关断，而 S2、S3导通时 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(0 V ) 0.5Vv v v= + = + =   (10)

在开关过程中 cm PV0.5Vv = ，由于稳态时，VPV近似不

变，因而 cmv 近似为定值，由此所激励的共模电流近

似为零。可见，对于单相全桥并网逆变器而言，若采

用双极性调制则能够有效地抑制共模电流，其 PWM、

共模电压及共模电流的仿真波形如图 4所示。 

 
图4 全桥双极性调制的共模电压和共模电流波形.VPV 

=300V 

从图 4所示的波形可看出，双极性调制的全桥拓

扑的共模电压几乎是恒定不变的，由其激励产生的共

模电流只是毫安级的。然而和单极性调制相比，双极

性调制存在着明显的不足：在整个电网周期中, 四个

功率器件都以开关频率工作。因此，产生的开关损耗

是单极性调制的 2 倍；另外，双极性调制交流侧的输

出电压在 Vpv和-Vpv之间变化，产生的电流纹波是单

极性调制的 2倍，这便增加了交流滤波电感上的损耗。

目前，双极性调制的全桥拓扑的最高效率在 95%左右
[7]
 

图 2所示的全桥拓扑采用的是双电感滤波。当全

桥拓扑采用单电感滤波时，其共模电压分析如下： 

a0 L1 g cm 0v v v v− + + + =              (11) 

 b0 cm 0v v− + =                    (12) 

由式(12)知 cm b0v v= 。对于全桥拓扑而言，当采

用单电感滤波时，不论调制策略是单极性或双极性调

制都无法使得共模电压保持恒定，从而无法抑制共模

电流。因此，为抑制共模电流全桥拓扑应采用双电感

滤波。 

 

2.2  半桥逆变器的共模分析 

图 5所示的是半桥拓扑结构。从图中可以看出，

半桥拓扑中寄生电容上的共模电压与开关频率无关，
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为半桥均压电容上的电压 b0v 。若电容 C1、C2相等且

容量足够大，则 b0v 的幅值为 0.5VPV且在功率器件开关

过程中基本不变。 

b0v

cmv

 
图5 半桥逆变器 

当半桥拓扑采用双电感滤波时，其共模电压分析

如下： 

   a0 L1 g cm 0v v v v− + + + =             (13) 

   b0 L2 cm 0v v v− − + =                 (14) 

忽略 gv 对共模电流的影响及 L1v 、 L2v 之间的差

异，则寄生电容上的共模电压可表示为： 

cm a0 b0 a0 PV0.5( ) 0.5( 0.5V )v v v v= + = +      (15) 

由式(15)可以看出，双电感滤波的半桥拓扑无法
使得共模电压保持恒定，因而无法抑制共模电流。 

单电感滤波的半桥拓扑基本不产生共模电流。但

对于半桥拓扑，由于电压利用率低，直流侧需要的输

入电压较高，前级可能需要 boost dc/dc变换器，从而
影响了系统的效率。半桥逆变器的最高效率为 92%

[7]
，

因此，一般实际中不常采用。 

从半桥和全桥逆变器的共模电压分析中可看出，

拓扑结构以及调制方法的不同所产生的共模电压存在

差异。因此，在考虑电路效率条件下，可以改变调制

策略或拓扑结构来抑制共模电流。以下分析几种能够

抑制共模电流的实用拓扑结构。 

3 抑制共模电流的实用电路拓扑 

3.1 带交流旁路的全桥逆变器
[7]
 

由于双极性调制的全桥拓扑开关损耗大，文献[7]

提到图 6 所示的带交流旁路的全桥拓扑。该拓扑是对
双极性调制的全桥拓扑的改进，即在全桥拓扑的交流

侧增加一个由 2 个 IGBT 组成的双向续流支路，使得
续流回路与直流侧断开，从而使该拓扑不仅抑制了共

模电流而且还使交流侧的输出电压和单极性调制相

同，因此提高了逆变器的效率。以电网电流正半周期

为例，对共摸电压进行分析。 

在电网电流正半周期，S5 始终导通而 S6 始终关

断。当 S1、S4导通时 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(V 0) 0.5Vv v v= + = + =  (16) 

当 S1、S4关断时，电流经 S5、S6的反并联二极

管续流，此时 

cm a0 b0 PV PV PV0.5( ) 0.5(0.5V 0.5V ) 0.5Vv v v= + = + =  (17) 

若 VPV不变则共模电压始终保持恒定。负半周期的

换流过程及共模电压分析与正半周期类似。 

图 6 带交流旁路的全桥拓扑 
和采用双极性调制的单相全桥拓扑相比，该拓扑

中 H桥上流过电流的调制开关的正向电压由 VPV降低为

0.5VPV，从而降低了开关损耗。另一方面，由于增加了

一个新的续流通路，该拓扑的交流侧输出电压和单极

性调制的输出电压相同，从而有效地降低了输出电流

的纹波，减小了滤波电感上的损耗。该拓扑的最高效

率达到 96.3%
[7]
。 

 

3.2  带直流旁路的全桥逆变器
[5]
 

图 6所示拓扑是在单相全桥拓扑的交流侧增加功

率开关器件，构成续流支路，然而也可以在直流母线

上增加功率开关器件，以使续流回路与直流侧断开，

其拓扑如图 7 所示。该拓扑由 6 个功率开关器件和 2

个二极管组成。其中，S1~S4 工作在电网频率，可忽
略其开关损耗，而 S5、S6以开关频率工作。 

在电网电流正半周期时，S1、S4保持导通，S5、

S6 以开关频率调制。当 S1、S4、S5、S6 导通时，共

模电压为： 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(V 0) 0.5Vv v v= + = + =   (18)

当 S5、S6关断时，存在 2条续流路径，分别为：S1、

S3的反并联二极管及 S2的反并联二极管、S4
[5]
，则 

cm a0 b0 PV PV PV0.5( ) 0.5(0.5V 0.5V ) 0.5Vv v v= + = + = (19) 

图 7 带直流旁路的全桥拓扑 
负半周期的换流过程及共模电压分析与正半周期
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类似。显然在开关过程中，若 VPV保持不变则共模电压

恒定，调制开关 S5、S6的正向电压为 0.5VPV，因而开

关损耗得到降低，且交流侧输出电压与单极性调制的

全桥拓扑相同，因而电流纹波小，降低了输出滤波电

感上的损耗，最高效率达到 97.4%
[5]
。 

 

3.3  H5拓扑
[8-9]

 

在图 7所示的带直流旁路的全桥拓扑中，S4、S2

在电网电流的正负半周分别始终导通，而 S6始终以开

关频率调制。若将 S4、S2和 S6合并即 S4、S2在电网

电流的正负半周分别以开关频率进行调制，从而省略

S6得到图 8所示的 H5拓扑
[8]
。该拓扑是由德国 SMA有

限公司提出且已在中国申请了技术专利。SMA 公司的

Sunny Mini Central系列并网逆变器采用该拓扑结构，

其最高效率达到 98.1%，欧洲效率达到 97.7%
[8]
。 

该拓扑中，S1、S3在电网电流的正负半周各自导

通，S4、S5在电网正半周期以开关频率调制，而 S2、

S5 在电网负半周期以开关频率调制
[9]
。现以电网正半

周期为例对其共模电压进行分析。 

 
图8 H5拓扑 

在电网电流正半周期 S1始终导通，当正弦调制波

大于三角载波时，S5、S4导通，共模电压 cmv 为 

cm a0 b0 PV PV0.5( ) 0.5(V 0) 0.5Vv v v= + = + =   (20)

当正弦调制波小于三角载波时 S5、S4 关断，电流经

S3的反并联二极管、S1续流 

cm a0 b0 PV PV PV0.5( ) 0.5(0.5V 0.5V ) 0.5Vv v v= + = + =  (21) 

负半周期的换流过程及共模电压分析与正半周期

类似。可见在开关过程中，若 VPV保持不变则共模电压

恒定，且交流侧输出电压与单极性调制的全桥拓扑相

同。 

上述几种拓扑都能够抑制共模电流,但 H5拓扑所

需的功率器件最少,从而最大限度地降低了成本。 

4 各种拓扑结构损耗的比较 

对于上述的逆变器而言，其功率损耗主要有三个

方面： 

1)辅助控制电路的损耗。对于不同的拓扑，该部

分的损耗恒定且相等。 

2)滤波电感上的损耗。电感上的损耗和电流(电阻

损耗)及其纹波(磁损耗)有关。若功率相同，则所有拓

扑结构上电感电流都一样，但是电流纹波因拓扑结构

的不同而存在差异。采用双极性调制的全桥拓扑上的

电流纹波是其他拓扑的 2 倍
[5]
。因此，和其他拓扑结

构相比，其电感上的损耗较大。 

3)功率器件上的损耗。功率器件上的损耗包括通

态和开关损耗，两者都和电流、电压以及器件本身的

特性有关。 

通态损耗和通态时导通的功率器件的数目以及功

率器件的额定电压有关。额定电压越高的功率器件其

通态损耗越大。开关损耗是损耗中的主要部分。一个

电网周期中开关次数越多，开关损耗越大；此外，开

关损耗还与调制器件的额定电压有关，额定电压越大，

开关损耗越大。 

下面在直流侧最高输入电压为 800V，开关频率为

10kHz 的相同条件下比较上述不同拓扑结构的功率损

耗。 

对于双极性调制的全桥拓扑，4个 IGBT都工作在

开关频率，在一个电网周期中 IGBT 总的开关次数为

40k。IGBT的开关电压为 Vin，Vin表示直流侧输入电

压。考虑裕量所选用 IGBT的额定电压应为 1200V。 

对于 H5拓扑，S1、S3阻塞电压为 Vin，应选用额

定电压为 1200V的 IGBT，因以工频工作可忽略其开关

损耗。S4、S2以开关频率分别在电网电流正负半周工

作，开关电压为 Vin/2，但阻塞电压为 Vin，所选 IGBT

的额定电压应为 1200V。S5 的开关电压和阻塞电压都

为 Vin/2，所以其额定电压为 600V。其他拓扑结构的

分析与其类似。 

表 1概括了不同拓扑的损耗情况。从表 1中可看

出，双极性调制的全桥拓扑因开关次数最多、调制器

件的开关电压为 Vin，额定电压为 1200V，所以损耗最

大。增加交流旁路后，调制器件的开关电压由 Vin 降

为 Vin/2，损耗得到降低。带直流旁路的全桥拓扑通

态损耗和其他拓扑相比较高，但其调制器件的额定电

压都为 600V，损耗得到进一步的降低。和带交流旁路

的全桥拓扑相比,由于减少 1个功率器件,降低了 H5拓

扑的通态损耗,从而使得效率得到进一步提高。 
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表 1不同拓扑的功率损耗 

功率器件 一个开关周期中的损耗 

通态 

 

拓扑结构 器件

数目 

额定

电压 

开关次数

及最高效

率 器件(数目/额定电压) 时间 

调制器件(数目/额定电压) 

(开关电压) 

双极性调制

的全桥拓扑 

4 S12 40K/95% 2/S12 

2/DS12 

D·T 

(1-D)T 

2/S12 

(Vin) 

带交流旁路

的全桥拓扑 

6 S12 20K/96.3% 2/S12 

1/S12,1/DS12 

D·T 

(1-D)T 

2/S12 

(Vin/2) 
带直流旁路

的全桥拓扑 

4 

2 

2 

S12 

D6 

S6 

20K/97.4% 2/S6,2/S12 

2/S12,2/DS12 

D·T 

(1-D)T 

2/S6 

(Vin/2) 

H5拓扑 4 

1 

S12 

S6 

20K/98.1% 1/S6,2/S12 

1/S12,1/DS12 

D·T 

(1-D)T 

1/S6,1/S12 

(Vin/2) 
注:S12、S6分别表示额定电压为 1200V、600V的功率器件;D12表示额定电压为 1200V的二极管;DS表示 IGBT的反并

联二极管;Vin表示直流侧输入电压 

 5 结论 

本文分析了单相非隔离型光伏并网系统中共模

电流产生的机理，比较了采用不同调制策略的单相全

桥逆变器上共模电流的差异,研究了几种能够抑制共

模电流的拓扑,得出了抑制共模电流的基本规律。在此

基础上提出一种混合桥臂的无变压器非隔离型单相并

网拓扑，通过仿真分析验证该拓扑能够抑制共模电流。

最后对几种拓扑结构的损耗进行了比较。 
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