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ABSTRACT: In order to realize the low cost and lightweight 

of the co-phase power supply system, a non-isolated cascaded 

AC-DC converter without the isolation stage of the active 

power compensator is proposed in this paper. However, the 

traditional modulation strategy cannot avoid the short-circuit 

paths in the proposed topology, which causes the DC voltage 

instability and the internal current surge. Therefore, this paper 

analyzes the short-circuit characteristics of the proposed 

topology, defines the causes of DC capacitors short-circuit and 

the law of available switching state, and proposes an iterative 

two-phase space vector pulse width modulation (SVPWM) 

modulation strategy. In the proposed modulation strategy, the 

input and output converters are uniformly modulated to ensure 

that the output voltage does not jump, and then the optimal 

voltage balancing vector of each module is selected according 

to the principle of optimal voltage balancing. Finally, the vector 

of each module is reconstructed according to the short-circuit 

path law, and the available switching state of the zero vector is 

reassigned to avoid the short-circuit path. Simulation and 

experimental results show that the proposed modulation 

strategy can avoid the the DC capacitor short-circuiting paths. 

Moreover, the proposed topology can reduce the volume, 

weight, and cost of isolated active power compensators by 

more than 50%. 
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摘要：为了实现同相供电系统的低成本轻量化，该文提出一

种取消有源功率补偿器隔离单元的非隔离级联交直交变换

器。然而，传统调制策略无法规避所提拓扑存在的短路开关

状态，造成直流电压失稳、内部电流激增。为此，对所提拓

扑的短路特性进行分析，阐明直流电容短路原因和可用开关

状态规律，并提出一种基于迭代算法的两相空间矢量脉宽调

制策略。所提调制策略首先对输入与输出变换器进行统一调

制确保端口电平不跳变，再按照最优均压原则选择各个模块

的最优均压矢量，最后，结合短路路径规律对各个模块的矢

量进行重构，并重新分配规避短路路径的零矢量可用开关状

态。仿真和实验验证结果表明，所提调制策可有效规避直流

电容短路路径，减少隔离型有源功率补偿器 50%以上的体

积重量和成本。 

关键词：同相供电；非隔离变换器；规避短路路径；两相空

间矢量脉宽调制 

0  引言 

同相供电技术作为牵引供电系统的一种创新方

式，不仅解决了传统异相供电方式中存在的电能质

量问题，还能取消牵引变电所内的电分相[1-3]。目前，

同相供电技术的相关研究主要集中在牵引供电系

统的拓扑结构、控制策略、系统容量以及效率的改

进和提升[4-7]，进一步满足现代化电气化铁路系统的

需求[8-10]。 

近年来，基于电力电子变压器(power electronic 

transformer，PET)的同相供电系统得到了广泛研究
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与应用[11-15]。为取消工频变压器，提出一种基于PET

型贯通式同相供电方案。与已有的同相供电方案相

比，该方案通过高频变压器实现输入与输出侧的电

气隔离，从而减少系统的体积，但其电能传递级数

多、成本高，不适合大规模推广应用[16]。 

为实现牵引供电系统的低成本、轻量化，本文

提出一种基于非隔离级联变换器的同相供电方案，

该结构可以取消传统拓扑中的工频或中高频变压

器，从而减少系统的成本和体积。但由于缺少电气

隔离会使得直流侧电容出现短路问题，因此如何规

避短路路径是非隔离级联变换器应用在同相供电

系统的关键。优化控制策略或调制技术是解决这一

问题的常用手段[17-21]。 

针对单相-三相九模块非隔离级联变换器，通过

模型预测对比下一时刻和当前时刻的开关状态，进

而产生规避短路路径的开关信号，以避免变换器中

的直流电容短路，同时确保变换器输入输出电能的

质量[18]。由于有限控制集需要逐个判断 32
12种开

关组合中能够避免短路的开关状态，因没有利用短

路规律，该规避短路路径的方法存在计算量较大、

实现复杂的问题。 

为规避直流侧电容的短路路径，通过级联线是

否有大电流为判据筛选出所有可用开关组合，再将

输出的端口电平与可用的开关组合相结合[20]。但该

方法输出的端口电平为工频，造成网侧电流谐波含

量较大，且无法扩展至多模块非隔离级联变换器

中，因此该方法也不适合应用于实际工程中。 

针对非隔离变换器存在的直流电容短路问题，

本文提出一种基于迭代算法的规避短路路径的两

相空间矢量脉宽调制策略(space vector pulse width 

modulation，SVPWM)算法，搭建三模块两电平非

隔离级联变换器的小功率实验平台，验证所提拓扑

在同相供电系统中的可行性及调制算法规避短路

路径的有效性。 

1  非隔离级联变换器拓扑与短路特性 

1.1  非隔离级联变换器拓扑 

本文所提基于非隔离级联变换器的同相供电

方案结构如图 1 所示，其中补偿臂由非隔离级联变

换器构成。非隔离级联变换器拓扑结构主要由两部

分组成，分别为前级 AC-DC 和后级 DC-AC，两者

为对称两电平全桥级联拓扑，因此可以等效分析。

以前级两电平全桥级联整流器为例，图 1 中：供电

系统由 n 个两电平全桥整流器子模块级联而成；每

个子模块有 a、b 2 个桥臂，每个桥臂由上下 2 个功

率开关器件组成，Si1、Si2、Si3、Si4 分别为 4 个开

关管，其中 i 表示模块数，i1,2,,n；Ci 为直流侧

支撑电容；ai、bi 为子模块的交流侧端口，模块 1

的端口 a1 和交流电源的正端相连，模块 1 的端口

b1 则和模块 2 的端口 a2 通过模块间的级联线相连，

其余模块按上述方式依次连接，最后模块 n 的端   

口 bn连接到交流电源负端，以此形成两电平全桥级

联整流器；后级两电平全桥逆变器同理，Si5、Si6、

Si7、Si8 分别为 4 个开关管，ci、di为各子模块的交

流端口。 
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图 1  基于非隔离级联变换器同相供电系统 

Fig. 1  Co-phase power supply system based on 

non-isolated cascaded converters 

由上述级联整流器的连接方式可知，整流侧和

逆变侧总的端口电平 ua1bn、uc1dn 分别为两侧所有子

模块的端口电平之和，即： 

 a1b a1b1 a2b2 a b

c1d c1d1 c2d2 c d

n n n

n n n

u u u u

u u u u

   


   
 (1) 

假设每个子模块的直流侧电压相等，即

VdciE，则每个单模块可以输出E、0、E 3 个电

平，因此，整流侧和逆变侧的总端口电平 ua1bn 和

uc1dn 可以输出nE 到nE，一共 2n1 个电平数。 

1.2  两模块非隔离级联变换器可用开关状态分析 

通过 1.1 节的分析可知，由于结构的对称性，

非隔离级联变换器可以分为级联整流器和逆变器。

但传统调制方法对 2 部分进行单独调制，部分开关

状态会使非隔离级联变换器模块内或模块间的直流

侧电容发生短路，其中两模块非隔离级联变换器的

模块内、模块间两种典型短路路径示意如图 2所示。 

当开关管 S13、S18、S21、S23(S14、S18、S22、S23)

导通时，模块 1(或模块 2)模块内电容短路，对应的 
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(a)　模块内电容短路 (b)　模块间电容短路
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图 2  非隔离级联变换器短路路径 

Fig. 2  Short-circuit pathways in non-isolated cascaded 

converters 

模块内直流侧电容的正负极相连的流通路径如   

图 2(a)所示；当开关管 S13、S18、S22、S23 导通时，

模块 1 和模块 2 的电容串联后短路，2 个直流侧电

容的正极和负极相串联的流通路径如图 2(b)所示。

由于短路路径上阻抗近乎与零，级联线与开关管上

将流过极大的短路电流，导致直流侧电压失稳，甚

至开关管损坏，系统无法正常工作。 

根据图 2 所示短路路径分析，将两模块级联变

换器 4
4
256 种开关组合列举出来，可得如图 3 所

示的两模块非隔离级联变换器是否为短路路径开

关组合真值表。其中：“0”表示该开关组合为短路

路径；“1”表示该开关组合为可行路径。在 256 种

状态组合中，仅有 96 种可行状态。 
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图 3  两模块非隔离级联变换器的开关组合真值表 

Fig. 3  Truth table for switching combinations of a 

two-module non-isolated cascaded converter 

穷举法可以列举出两模块非隔离级联变换器

所有可行开关组合，但开关组合数量将会随着模块

数的增多呈指数级增加。例如，三模块共 2
12
4096

种开关组合，此时穷举法寻找可用开关状态会变得

异常困难。因此，需要找到多模块非隔离级联变换

器短路路径的规律，并在调制算法中提出通过短路

判据自行规避短路路径选择可用的开关组合。 

2  非隔离级联变换器短路路径规律 

2.1  两模块短路路径规律 

根据图 2 所示的短路路径及图 3 所示的开关   

组合真值表可知，短路路径只与级联线所连接的桥

臂上的开关管状态有关，短路电流只会从各模块间

级联线上流过。因此在分析短路规律时，可以将两

模块非隔离级联变换器简化为图 4(a)所示的结构，

该结构可进一步等效为图 4(b)所示的 2 个 H 桥并联

结构。 
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图 4  两模块级联线桥臂相连拓扑 

Fig. 4  Two-module cascaded converter with 

line-connected bridge topology 

假设 Sij1 表示第 i 模块的第 j 个开关管导通，

Sij0 表示其断开，当直流侧电容电压均为 E，每个

等效 H 桥端口电压可输出E、0、E 3 种电平。由

图 4(b)等效 H 桥拓扑可以得到，当 2 个 H 桥输出电

平相等时级联线两端电压差为 0，直流电容不存在

短路路径，进一步可以得出当 S13和 S17的开关状态

之差与 S21 和 S25 的开关管状态之差相等，即 S13 

S17S21S25 时，该路径为非短路路径，否则为短

路路径。因此，仅需判断级联线相连的 4 个开关管
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的状态，即可判断该路径是否为短路路径。 

以前级整流器交流端口 ua1b2 的电平数为 x 轴，

后级逆变器交流端口 uc1d2的电平数为 y轴建立坐标

系，可以得到两模块非隔离级联变换器的空间矢量

图，并在图 5(a)中标注所有非短路路径和短路路径

对应的可用矢量点和非法矢量点。 
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图 5  两模块非隔离级联变换器空间矢量图和 

矢量合成范围 

Fig. 5  Space vector diagram and vector synthesis range 

for two-module non-isolated cascaded converter 

可以看出，第 I、III 象限中的点均为可用矢量

点，而在第 II、IV 象限中，存在无法合成参考电压

的非法矢量，第 II、IV 象限的矢量合成边界分别为

yx2。由此，可以得到两模块非隔离级联变换器

的矢量合成范围如图 5(b)所示。 

2.2  N 模块非隔离级联变换器短路路径规律 

为分析 N 模块非隔离级联变换器的短路路径

规律，首先对三模块变换器的短路路径规律进行分

析。与两模块分析方法相似，可以将如图 4(c)所示

的三模块变换器简化为 2 对 H 桥并联拓扑。假设存

在相邻的两个模块之间不短路而整个系统短路的

情况。对于三模块而言，此条件下模块 1 与模块 3

之间存在短路路径，则其短路路径存在 2种可能性：

模块 1 的正极和负极不经过模块 2 而是经过模块 3

相连；模块 1 的正极和负极只与模块三的负极和正

极相连。 

将图 4(c)进一步简化为如图 6 所示的路径简

化图，图中模块 1 电容正负端 a、b 与模块 3 电容

正负端 e、f 相连需经过模块 2 电容正负端 c、d。

因均不与模块 2 短路，当且仅当模块 1 与模块 2

电容相并联时模块 1 与模块 3 存在短路路径，但

若与模块 3 短路，则模块 2 也短路，这与假设相

矛盾。 

综上可知，不存在相邻的两模块之间不短路而 

c db
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S21

S26S18

S22S13 S14

a e f

S27 S35

S31
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图 6  三模块级联线相连桥臂简化图 

Fig. 6  Simplified diagram of three-module cascaded 

converter with line-connected bridge arm 

整个系统短路的情况，因此三模块非隔离级联变换

器短路路径具有以下规律：如果相邻两模块之间不

存在短路路径，则整个系统都不会存在短路路径；

则对于 N 模块非隔离级联变换器，只要确保所有相

邻模块之间不存在短路路径，则整个 N 模块非隔离

级联变换器系统都不会存在短路路径。利用这一特

点，在分析 N 模块短路路径规律时可以将非隔离级

联变换器分成 N1 个独立的两模块非隔离级联变

换器进行分析。 

3  规避短路路径的 SVPWM 调制策略 

由于非隔离级联变换器在特定的开关组合下

会形成短路路径，因此不能根据整流侧和逆变侧端

口电平直接分配各模块开关管信号，而应先进行一

次短路判断，再根据结果输出或者重新选择无短路

路径的开关信号组合，从而规避非隔离级联变换器

的短路路径。 

3.1  规避短路路径开关组合的选择策略 

在非隔离级联变换器整流和逆变侧，各模块的

各开关管信号与端口电平对应关系为：当(Si1,Si2, 

Si3,Si4)(Si5,Si6,Si7,Si8)(1001)时，端口电平为E；

当 (Si1,Si2,Si3,Si4)(Si5,Si6,Si7,Si8)(1010)或 (0101)

时，端口电平为 0；当(Si1,Si2,Si3,Si4)(Si5,Si6,Si7, 

Si8)(0110)时，端口电平为E。其中，开关管状态

“1”表示导通，“0”表示关断。从中可以发现，

只有当端口电平为 0 时才有冗余开关信号，因此当

出现短路路径时，可以改变零电平的模块的开关信

号规避该短路路径。例如，在图 7(a)所示开关组合

下，级联线相连的桥臂上开关管的信号关系可以表

示为(S13S17)(S21S25)1，根据短路路径规律可

知系统处于短路状态。此时，只有整流侧模块 1 的

端口电平为 0，如果将该模块的开关管信号

(Si1,Si2,Si3,Si4)由(1010)改变为(0101)，此时级联线
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上的 4 个开关管信号的关系为 (S13S17)(S21 

S25)0，这样就可以在保证端口电平不变的情况下

规避掉短路路径。 

(a)　有端口电平为 0 时

2 1 0 1 2

k

(1,0)

(1,1)

(0,0)

(1,1)

(1,0)
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(b)　无端口电平为 0 时
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图 7  规避短路路径方法示意图 

Fig. 7  Illustration of method to avoid short-circuit paths 

in two-module non-isolated cascaded converter 

针对级联线桥臂开关信号与短路状态的关系，

建立短路判断函数 Q，Q(S13S17)(S21S25)，

Q[2,2]。由短路路径的规律可知，当 Q=0 时系

统不存在短路路径，当 Q≠0 时系统存在短路路径。

如果端口电平为 0 时默认分配开关管信号(1010)，

以两模块非隔离变换器为例介绍如何通过各模块

矢量重构以及零矢量的开关信号分配改变 Q 值： 

1）当模块 1 整流或逆变侧的端口电平为 0 时，

改变其开关管信号则相当于将S13或S17由1变为0，

则 Q 值均减小 1； 

2）当模块 2 整流或逆变侧的端口电平为 0 时，

改变其开关管信号则相当于将S21或S25由1变为0，

则 Q 的值增加 1； 

3）假如出现短路路径时，所有模块的端口电

平都不为 0，则可以重新选择冗余矢量使某一模块

的端口电平变为 0。若图 7(a)模块一整流侧 S13 和

S14 导通，该开关组合对应的 Q 值为1，表明系统

出现了短路路径，但其余模块的端口电平均不可以

为 0，因此无法规避该短路路径。此时可以将整流

侧两个模块的端口电平进行重构，即各模块均调整

为零电平，即将整流侧矢量从(1,1)改为(0,0)，如

图 7(b)所示。然后根据调整后 Q 值，采用上述方法

修改相应模块的开关信号，且可采用相同方法处理

其余矢量以及逆变侧对应的矢量。 

3.2  矢量区域划分 

非隔离级联变换器存在矢量合成范围，因此选

择矢量合成时不能将整流和逆变侧的端口矢量分

开进行选择，否则会出现选择的矢量无可行开关组

合，即选择到非法矢量点。 

首先，在选择非隔离级联变换器整流侧和逆变

侧的端口矢量时，需保证每一侧的端口电平都不会

出现越级跳变，否则会造成多个开关管同时动作。

例如，整流侧的端口电平由2E 变为2E 时，8 个

开关管同时动作。随着模块数的增加，同时动作的

开关管也会增加。如果同时动作的开关管过多，不

仅会使变换器总体的开关频率增大，而且由于实际

工程中开关信号存在死区时间的原因，开关管难以

做到完全同步动作，因此可能会使开关管的电压应

力变大，甚至会造成变换器桥臂上两个开关管都导

通从而短路的情况出现。而当端口电平向相邻的端

口电平变化，例如由E 变为 0 时，只会有 2 个开

关管动作。因此，合成参考电压时应当选择相邻矢

量进行合成。 

图 8 给出三模块非隔离级联变换器的空间矢量

图，将其分为 4 个区域。其中，区域 I 可以由相邻

的 4 个矢量进行合成，如图 9(a)所示；而区域 II、

III 由于存在非法矢量点，因此只能由相邻的 3 个矢

量进行合成，如图 10(a)所示；区域 IV 则无法用矢 

y  x  2

0123 1 2 3

y=x+2 1
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图 8  三模块非隔离级联变换器空间矢量图的区域划分 

Fig. 8  Region division of space vector diagram for a 

three-module non-isolated cascaded converter 

(a)　区域 I 矢量轨迹
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(b)　区域 I 五段式矢量合成法
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图 9  区域 I 五式矢量合成法 

Fig. 9  Five-vector synthesis method in region 1 
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(b)　区域 II 四段式矢量合成法
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(a)　区域 II 矢量轨迹

vref

区域 A

区域 
B

初始矢量

E0 2EE E E0 0

000000 E E E

E
x

y 第 i 个开关周期 第 i 1 个开关周期

 

图 10  区域 II、III 四段式矢量合成法 

Fig. 10  Four-vector synthesis method in region ii, iii 

量合成。首先分析区域 I 的矢量选择规则。由图 9(a)

可知，当参考电压 vref(xref,yref)落在区域 A 时，应当

由相邻的 4 个矢量 v1(x1,y1)、v2(x2,y2)、v3(x3,y3)和

v4(x4,y4)进行合成。假设当前矢量为 v1，下一矢量

为 v3，则当前开关周期内 v1 应当向 v2或 v4 切换，

若参考电压 vref 的合成矢量 v1、v2、v3 和 v4 不变，

则无论是整流侧还是逆变侧的端口电平都不会发

生跳变。但当参考电压 vref 发生区域变化时，合成

矢量也由 v1、v2、v3 和 v4变化成 v1、v4、v5和 v6。

假如在区域 A 时作用的矢量为 v3，而变化区域 B

后作用的矢量为 v6，则整流侧有可能发生端口电平

跳变。 

为此，本文通过 2 个方法解决区域变化时端口

电平发生跳变的问题。首先，在选择初始矢量时本

文按照下式来选择： 

 s ref

s ref

floor( )

floor( )

x x

y y





 (2) 

式中：(xs,ys)为初始矢量的坐标；floor 为向零取整

函数，因此根据式(2)选择的初始矢量实际上为近零

矢量。 

通过式(2)选择的初始矢量，无论参考矢量如何

变换，变换前后初始矢量相差的端口电平数不会大

于 1，即端口电平无跳变。除此之外，本文采用五

段式的方法分配各个矢量作用的时间。假设参考矢

量图 9(a)所示的轨迹变化，则第 i 个时钟周期时的

初始矢量为 v1，第 i1个时钟周期的初始矢量为 v6。

将每个时钟周期内合成矢量的作用时间分为五段，

且规定每个时钟周期内合成矢量统一沿逆时针方

向向相邻矢量切换，即第 i 个时钟周期内按照 v1、

v2、v3、v4、v1 的顺序依次作用，第 i1 个时钟周

期内按照 v6、v1、v4、v5、v6 的顺序依次作用。按照

上述两个方法，无论合成参考电压的矢量如何变

化，整流侧和逆变侧的端口电平都不会发生跳变，

如图 9(b)所示。 

由对称性可知区域 II、III 矢量合成方法一致。

以区域 II 为例，在选择初始矢量时同样按照式(2)

的方法选择近零矢量，但是区域 II 只有 3 个合成矢

量，参考矢量图 10(a)所示的轨迹变化，分配法变为

四段式的时间分配法。如图 10(b)所示，当参考矢

量由区域 A 变化到区域 B 时，整流侧和逆变侧端口

电平同样都不会发生跳变。 

3.3  最优均压矢量选择 

为简化最优均压矢量选择策略在多模块级联

整流器中的应用，本文根据直流侧能量大小对各模

块直流电压进行排序，序号靠前的模块优先均压，

由此可以减少均压算法的步骤。令 Vave 为各模块直

流电压的平均值，则每个模块直流电压偏移量为

UdciVdciVave。而各模块直流电压偏移量Udci

的值越大，代表其直流侧能量与其它模块相差的越

大，应当优先改变其端口电平，则该模块的序号应

该越靠前。因此，N 模块级联整流器的均压优先级

情况如表 1 所示。 

表 1  N 模块级联整流器均压优先级情况 

Table 1  Voltage equalization priority for n-module 

cascaded rectifiers 

Udc偏移情况 (T1,T2,,Tn) 

|Udc1||Udc2||Udcn| (x1,x2,,xn) 

|Udc1||Udc3||Udcn| (x1,x3,,xn) 

|Udc2||Udc1||Udcn| (x2,x1,,xn) 

|Udc2||Udc3||Udcn| (x2,x3,,xn) 

|Udc3||Udc1||Udcn| (x3,x1,,xn) 

|Udc3||Udc2||Udcn| (x3,x2,,xn) 

  

表 1 中(T1,T2,,Tn)为模块均压优先级排序后

的矢量，(Udc_T1,Udc_T2,,Udc_Tn)该矢量对应模

块的直流电压偏移量。在对各个模块的直流电压偏

移量排完序后，按照 T1、T2、、Tn的顺序依次改

变对应模块的端口电平。 

令当前级联整流器总的端口电平为 k，对于 T1

矢量，当其余模块的端口电平取最大值 1 时，T1 可

取得最小值，即最小值为 k(n1)；当其余模块的

端口电平取1 时，T1 可取得最大值，即最大值为

k(n1)。若此时 Q1Udc_T1is＞0，说明此模块能

量过大，应当减小该模块端口电平，即取最小值；

若此时 Q1Udc_T1is＜0，说明此模块能量过小，应

当增大该模块端口电平，即取最大值。结合 T1矢量

自身的限制，则可得到 T1的取值范围为 
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 1

1

1

max[ ( 1), 1], 0

min[ ( 1),1], 0

k n Q

k n Q

   
 

  
T  (3) 

按照上述方法依次类推，可以得到矢量 Ti 的   

值为 

 1 1 1

1 1 1

max[ ( ), 1], 0

min[ ( ),1], 0

i

i

i

k T T N i Q

k T T N i Q





     
 

    
T  (4) 

通过式(4)，即可求得矢量 T1、T2、、Tn1 的

值，而 Tn的值为 

 1 2 1n nT k T T T       (5) 

最后根据将矢量(T1,T2,,Tn)还原为(x1,x2,, 

xn)，即可实现级联整流器的均压算法。对于级联逆

变器，其能量传输方向与整流器相反，因此只需将

式(4)改写为 

1 1 2

1 1 2

max[ ( ), 1], 0

min[ ( ),1], 0

i

i

i

k T T N i Q

k T T N i Q





     
 

    
T  (6) 

式中 Q2Udc_T1ig，即可求得级联逆变器各个矢量

的值。再按照级联整流器的方法，最终可以得到级

联逆变器的均压算法。将两个算法结合，即可得到

N模块非隔离级联变换器最优均压矢量的选择策略。 

3.4  N 模块规避短路路径两相 SVPWM 算法 

由上文分析可知，N 模块非隔离级联变换器中

相邻两模块之间不存在短路路径，则整个系统便不

会存在短路路径。因此，在选择 N 模块系统的规避

短路路径的开关组合时，可以分成 N1 组两两相

邻模块来选择，即先使模块 1 和模块 2 之间不存在

短路路径，依次使相邻之间不存在短路路径，而两

模块之间非短路路径开关组合的规律和选择策略

已经在上文给出。 

N 模块非隔离级联变换器选择规避短路路径的

SVPWM 算法的流程图如图 11 所示，该方法的具体

步骤为： 

1）由当前调制波判断矢量区域，并计算当前

作用矢量，根据各模块的直流电压 Vdc，计算各模

块电压不平衡度，由最优均压算法得到各模块整流

与逆变的各模块端口电平。 

2）根据整流侧端口电平(x1,x2,,xn)和逆变侧端

口电平(y1,y2,,yn)值分配对应的开关信号，0 电平

默认分配(1010)。 

3）由零矢量重新分配开关信号以规避短路路

径，根据分配后的开关信号计算第 n1 和 n 模块的

级联线开关管信号 Qn 的值，若 Qn 的值为 0，直 

初始化：(x1, x2,, xn)、(y1, y2,, yn)  (0, 0,, 0) 

Udc1, Udc2,, Udcn

最优均压算法

(|Udc1|, |Udc2|, |Udcn|) Vref
区间判断

Udc1, Udc2,,, Udcn

时间计算

Vmax

Vmin

Tpwm

步骤 1

  gn  (Sn1, Sn2, Sn3, Sn4)，gn2  (Sn5, Sn6, Sn7, Sn8)，
gn1 (S(n1)1, S(n1)2, S(n1)3, S(n1)4)，gn3  (S(n1)5, S(n1)6, S(n1)7, S(n1)8)

0 电平默认分配(1010)开关信号分配

整流端口(x1, x2,, xn)逆变端口(y1, y2,, yn)

  xn||xn1||yn||yn10？
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否

  Qn ？
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图 11  所提 N 模块非隔离级联变换器规避短路路径的 

两相 SVPWM 算法 

Fig. 11  Proposed SVPWM algorithm for N-module 

non-isolated cascaded converters to avoid short-circuit paths 

接输出此时的开关信号；若 Qn 的值不为 0，则观察

是否有模块的端口电平为 0，如果没有则进入第 4

步改变模块端口电平，如果有再计算 Qn 的值，若

Qn的值为 0，则输出此时的开关信号。 

4）重构端口电平，重新分配零矢量和非零矢

量。选择冗余矢量会改变 Qn 的值，首先判断需要

改变的整流或逆变侧端口电平 ki的值，其中，k 为

待调整的端口电平变量(x 为整流侧模块端口电平，

y 为逆变侧模块端口电平)。如果 ki 为 1，再判断模

块 1 的端口电平 k1是否为 1；若 k1不为 1，则将其

值加 1 并将 ki 的值减 1，若 k1为 1，则跳过该模块，

检测模块 2 的端口电平并重复上述操作。如果 ki为

1，再判断整流侧模块一的端口电平 k1 是否为1；

若 k1 不为1，将其值减 1 并将 ki 的值加 1，若 k1

为 1，则跳过该模块检测模块 2 的端口电平，并重

复上述操作，将改变后的端口电平回到步骤 2），重

新分配开关信号后进入步骤 3），输出开关信号。 
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按照上面 4 个步骤，即可得到 N 模块非隔离级

联变换器规避短路路径的开关组合。该算法应用于

N 模块时仅需重复调用第 2、3、4 步模块，所以随

着模块数增加，所提 SVPWM 算法复杂度不会大幅

增加，由此确保该算法的拓展性。 

4  仿真与实验验证 

4.1  仿真验证 

为验证本文所提拓扑应用于同相供电系统的

可行性以及所提出的规避非隔离级联变换器短路

路径的两相 SVPWM 调制策略的有效性，利用

Matlab/Simulink 仿真平台搭建基于三模块非隔离

级联变换器的同相供电有源电力补偿器系统，各项

仿真参数如表 2 所示。 

表 2  三模块系统仿真/实验参数 

Table 2  Simulation/experimental parameters for  

a three-module system 

参数 仿真取值 实验取值 

网侧电压幅值 us/V 3000 100 

调制度 m 0.707 0.707 

频率 f/Hz 50 50 

开关频率 fs/kHz 10 10 

输入输出电感 L/mH 5 5 

电容 C/mF 5 5 

额定负载 R/ 50 100/50 

仿真对比本文所提调制策略与文献[20]所提调

制策略在相同电压等级和负载时输出电流总谐波

畸变率(total harmonic distortion，THD)，文献[20]

所提调制策略仿真结果如图 12 所示，由于该策略

输出侧采用低频调制，可以看出，输出端口电压波

形电平缺失严重，输出电流波形畸变，其输出电流

THD 为 23.4%。 
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图 12  文献[20]所提调制策略仿真波形 

Fig. 12  Simulation results of modulation strategy 

proposed in reference [20] 

以适配牵引变压器为例，非隔离级联变换器移

相 60运行时，其仿真波形如图 13 所示，其中：

Udc、Udc1、Udc2、Udc3 分别为总的直流侧电压和各

个模块的直流侧电压；is、ig分别为网侧和负载侧电

流；icas1、icas2 为整流侧 2 条级联线上电流、icas3、icas4

为逆变侧 2 条级联线上电流。由图 13 可以看出，

系统的输入输出相位差 60时，各模块直流侧电压

仍然能够保持均衡，输入输出能够单位功率因素，

电流 THD 最大 2.48%。2 种调制策略输出电流各次   

谐波对比如图 14 所示，文献[20]所提策略输出电流

存在较高的 3 次、15 次谐波，而本文所提调制策略

各次谐波含量均在较小区间。从仿真结果可看出，

本文所提调调制策略能够极大地保证输出的电能

质量。 
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图 13  非隔离级联变换器移相运行静态仿真波形 

Fig. 13  Steady-state simulation of non-isolated cascaded 

converters operating in phase-shift 
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图 14  2 种调制策略输出电流 THD 对比 

Fig. 14  Comparison of output current THD between two 

modulation strategies 

仿真对比所提同相供电系统与传统异相供电

系统在相同牵引负荷时三相电流与三相电网功率

因数，异相供电仿真结果如图 15(a)所示，异相供电

三相电流有效值分别为 101、142 和 193A，三相电

网的各自功率因数分别为 0.979、0.915 和 0.983。

同相供电仿真结果如图 15(b)所示，三相电流分别

为 142、143 和 142A，三相电网各相功率因数分别
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提升至 1、0.998 和 0.997。从上述仿真结果可看出，

同相供电系统能够显著的降低三相电网电流的不

平衡并保持较高功率因数。 
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图 15  2 种供电方式仿真结果 

Fig. 15  The simulation with different power supply system 

在机车驶入驶出供电区时，将导致牵引负荷快

速变化，在负载突变时的基于非隔离变换器有源电

力补偿器动态仿真波形如图 16 所示。由图 16 可以

看出，在负载切换过程中，直流侧电压在波动后

0.2s 内稳定到给定值 6000V，各模块电压也可保持

均衡。网侧电流、负载电流以及级联线上几乎无冲

击电流，因此所提调制策略可以较好地适应系统的

动态需求。同时，级联线上也无大电流，负载切换

过程中无短路路径。 

ig is

icas1-4

200
0

200

6
4
2

100
0

100

t(0.5 s/格)

i/
A

U
d

c/
k

V
i c

a
s/
A

Udc1 Udc2 Udc3
Udc

200
0

200 ig is icas

t(0.2 s/格)

5.8
6.0
6.2

 

t(0.2 s/格)

200 V

50%负载 额定负载 50%负载

 

图 16  三模块非隔离级联变换器移相运行动态仿真波形 

Fig. 16  Dynamic simulation of three-module non-isolated 

cascaded converters operating in phase-shift 

以上仿真结果验证了所提拓扑应用于有源电

力补偿器同相供电系统和所提的非隔离级联变换

器规避短路路径的 SVPWM 算法具有可行性。 

4.2  软件平台 

利用Verilog HDL语言在Quartus II软件中编写

应用于非隔离级联变换器的规避短路路径的两相

SVPWM 算法，该算法的程序框图如图 17 所示，

其中区间划分、时间计算和作用矢量选择 3 个模块

将从控制器得到的调制波信号计算得到当前作用

矢量，经最优矢量均压算法模块与来自采样模块的

电压电流信息计算各个模块的端口矢量，再由开关

信号、规避短路路径和端口矢量重构 3 个模块迭代

计算得到各模块的脉宽调制信号 (pulse width 

modulation，PWM)。 
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图 17  规避短路路径两相 SVPWM 算法程序框图 

Fig. 17  RTL of the proposed two-phase SVPWM 

algorithm 

在Altera Cyclone III 系列的EP3C55F484C8芯

片中实现规避三模块短路路径的算法时，逻辑单

元、组合逻辑、时序逻辑以及组合/时序逻辑占用量

如表 3 所示，整个 SVPWM 算法共需 1691 个逻辑

单元，占整个芯片逻辑单元资源的 3%。 

表 3  FPGA 资源占用情况 

Table 3  FPGA resource utilization 

模块名称 逻辑单元 组合逻辑 时序逻辑 组合/时序逻辑 

区间划分 202 152 1 49 

调制波生成 24 9 0 15 

时间计算 414 166 0 248 

采样模块 156 62 12 82 

作用矢量选择 121 94 8 19 

最优矢量均压 244 218 0 26 

开关信号分配 26 14 0 12 

端口矢量重构 228 118 0 110 

规避短路路径 276 132 4 140 

所提算法总计 1691 965 25 701 

芯片总资源 55856 55856 55856 55856 

本文占用率/% 3 1.7 0.05 1.25 

本文所提算法与文献[12,17]比较结果如表 4 所

示。文献[12]采用传统的 SVPWM 调制策略，其实

现方法相对简单，但无法短路路径规避，因此所提

调制策略在规避短路径时所使用的逻辑单元和赋

值语句稍多。文献[17]的穷举法实现短路路径规避

时，以赋值语句为主所使用的逻辑单元较少。在两

模块时，所提算法不涉及相连模块间短路路径的迭

代判断，因此在资源占用量和赋值语句方面与文 

献[17]的穷举法差异较小。将穷举法与所提算法分
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别拓展至三模块时，所提算法可以减少穷举法 80%

的赋值语句；将 2 种算法从三模块拓展到六模块时，

本文所提算法利用模块可以减少穷举法 80%的赋

值语句；将 2 种算法从三模块拓展到六模块时，本

文所提算法利用模块分时复用其资源占用量仅增

加 15% ，而由于六模块的开关信号有 2
24
 

16777216 种，穷举法所使用赋值语句为所提算法

的 400 倍，因此在规避短路路径时所提算法具有较

好的拓展性。 

表 4  不同 SVPWM 算法对比 

Table 4  Comparison of the different SVPWM 

对比方法 

两模块 三模块 六模块 

拓展性 
规避 

短路 
逻辑 

单元 

赋值 

语句 

逻辑 

单元 

赋值 

语句 

逻辑 

单元 

赋值 

语句 

文献[12] 673 231 1286 318 1592 487 √ × 

文献[17] 723 451 1439 2252 2814 22432 × √ 

本文 743 341 1691 452 1943 615 √ √ 

4.3  实验分析 

在三模块非隔离级联变换器小功率实验验证

平台上验证本文提出的基于迭代算法的规避短路

路径的两相 SVPWM 算法的可行性，实验参数如   

表 2 所示。搭建的实验平台如图 18 所示，其中主

电路开关管采用 PNJ P3M12080K3，AD 采样芯片

TI ADS7864。 

FPGA 控制板 模块 2

模块 3

模块 1IO&采样板

主电路
 

图 18  小功率实验平台 

Fig. 18  The Constructed Low-Power Experimental 

Platform 

通过在程序中设置开关信号，使其在一个开关

周期内输出不规避短路路径的开关信号，从而造成

直流侧电容短路，此时的实验波形如图 19 所示，

分别为各模块直流侧电容电压 Udc1—Udc3、整流侧

端口电平 ua1b3、逆变侧端口电平 uc1d3，、网侧电流

is 以及级联线上电流 icas。可以看出，当直流侧电容

发生短路时，直流侧电压会出现震荡，端口波形会

出现缺失，级联线上的电流会突然增大，超出电流

传感器 50A 量程。由于此时短路时间较短，变换器

仍然可以正常工作。但若使用传统的调制策略，则

会长时间出现短路情况，此时级联线上的大电流会

对开关管造成损害，从而影响系统的正常工作。 
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图 19  直流侧电容短路实验波形 

Fig. 19  DC-side capacitor short-circuit experiment 

图 20(a)为投入规避短路路径算法的带载运行

时整流侧的总端口电平ua1b3、模块一端口电平ua1b1、

模块二端口电平 ua2b2 和模块三端口电平 ua3b3 的波

形；图 20(b)为逆变侧的总端口电平 uc1d3、模块 1

端口电平 uc1d1、模块 2 端口电平 uc2d2和模块 3 端口

电平 uc3d3的波形；图 20(c)、(d)为带载运行时的波

形，其中图 20(c)为各模块直流电容电压 Udcn、整流

侧端口电平 ua1b3、逆变侧端口电平 uc1d3、负载侧电

流 ig 和网侧电流 is，图 20(d)为整流侧级联线电流

icas1、icas2 与逆变侧级联线电流 icas3、icas4 的波形。

可以看出，运用本文所提的规避短路路径的两相

SVPWM 算法后，三模块系统的各子模块端口电平

输出正常，合成的总端口电平不会出现跳变。总的

直流电压可以达到额定值 200V，各模块直流侧电

压能够保持均衡且不会出现震荡。网侧电流与整流 
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图 20  三模块非隔离级联变换器同相运行波形 

Fig. 20  In-phase operation of the three-module 

non-isolated cascaded converter 
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侧端口电平相位相同，说明此时系统工作在单位功

率因数下。级联线上电流近乎为 0，没有短路大电

流出现，说明此时无短路路径出现，系统可以正常

工作。 

在调制度为 0.707 条件下，三模块非隔离级联

变换器移相运行时的波形如图 21(a)、(b)所示，此

时级联线上无短路大电流出现，说明本文所提的算

法可以使三模块系统在输入输出存在相位差时也

能够正常工作。图 21(c)、(d)为同样条件下整流侧

和逆变侧端口电平 ua1b3、uc1d3 波形，可以看出，参

考矢量无论是从区域 1 转换到区域 2 再转换到区域

1，还是从区域 1 转换到区域 3 再转换到区域 1，两

侧的端口电平均能平滑切换，不会出现端口电平越

级跳变的情况。 
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图 21  三模块非隔离级联变换器移相运行波形 

Fig. 21  Phase-shifted operation of the three-module 

non-isolated cascaded converter 

三模块非隔离级联变换器的启动波形如图 22

所示，其中，图中为 3 个子模块的直流侧电容电压

Udc1—Udc3、逆变侧和整流侧的端口电平 uc1d3、ua1b3

以及负载侧电流和网侧电流 ig、is 的波形。三模块

非隔离级联变换器的启动步骤分为 6 个阶段，t1时

刻启动整流器后，系统在 0.6s 后可以稳定运行。t2

时刻带载后，直流侧电压从跌落到恢复至给定值的

调节时间为 0.6s，且直流侧电压跌落不超过 20V，

级联线上冲击电流最大值为 2A。t3时刻重新恢复至

空载，直流侧电压上升后迅速恢复到给定值，调节

时间为 0.8s。因此，三模块非隔离级联变换器的启

动过程同样比较平稳，启动和调节速度较快。 
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图 22  三模块非隔离级联变换器启动波形 

Fig. 22  Startup waveforms of the three-module 

non-isolated cascaded converter 

三模块非隔离级联变换器的切载波形如图 23

所示。系统同样从空载加载到 100，再加载到

50，再减载到 100，最后恢复至空载。从图中

可以看到，无论是 50%加载还是减载，直流侧电压

同样能在 0.8s 内重新恢复至给定值并保持均衡，且

变化范围不会超过 20V，级联线上的冲击电流不超

过 5A，说明三模块级联变换器同样具有良好的动

态性能。 
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图 23  三模块非隔离级联变换器切载波形 

Fig. 23  Load switching waveforms of the three-module 

non-isolated cascaded converter 

综上，本文所提基于迭代算法的规避短路路径

的 SVPWM 算法可以使非隔离级联变换器正常工

作，不会有直流侧电容短路的情况出现，且系统的

动、静态性能都表现良好。 

4.4  方案比较分析 

为实现同相供电系统的低成本、高功率密度，

对基于本文方案与传统 PET 方案的有源电力补偿

器进行对比分析，图 24(a)为相同硬件平台搭建的三

模块电力电子变压器，该方案各模块前级 AC-DC

与后级 DC-AC 单模块为 4 个开关管组成的两电平

全桥结构，DC-DC 直流变换器为双有源桥变换器，

其原副边均为 4 个开关管组成的两电平全桥结构。 

两种方案单模块所需器件和模块数量、体积以 
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AC-DC 高频变压器 DC-ACDC-DC
 

图 24  三模块 PET 实验平台 

Fig. 24  Three-module PET experimental platform 

及成本进行量化对比如表 5 所示，并得到 PET 中各

环节的占比如图 25 所示。可以看出，DC-DC 环节

在重量、体积与成本上均达到了 50%以上的占比。

非隔离变换器由于没有中间一级的DC-DC变换器，

因此相较于 PET，非隔离级联变换器单模块的重量

体积和成本分别可以减少 73.7%、59.5%和 54.3%。

同时，由于非隔离变换器所需器件数量大大减小，

其故障率极大降低。 

表 5  2 种方案对比 

Table 5  Comparison of the different converter 

对比方案 PET 非隔离变换器 

AC-DC 模块 21.41L/0.24kg 11.41L/0.24kg 

DC-AC 模块 21.41L/0.24kg 11.41L/0.24kg 

高频变压器 11.33L/0.87kg — 

总体积/重量 6.97L/1.83kg 2.82L/0.48kg 

开关管 16120 元 8120 元 

高频变压器 650 元 — 

直流电容 865 元 465 元 

控制板 21350 元 11350 元 

驱动板 8210 元 4210 元 

总成本 7470 元 3410 元 

重量占比

73.7%13.15%

13.15%

AC-DC 占比 DC-DC 占比 DC-AC 占比

成本占比体积占比

22.8%
54.3%59.5%

20.25%

20.25% 22.8%

 

图 25  PET 各部分占比 

Fig. 25  Proportion of each part in PET 

5  结论 

针对现有同相供电系统体积大、功率密度低等

问题，本文提出一种基于非隔离交直交级联变换器

的有源电力补偿器，并提出一种基于迭代算法规避

非隔离级联交直交变换器短路路径的两相 SVPWM

算法。最后通过仿真和实验验证所提拓扑和调制策

略的可行性，得到结论如下： 

1）非隔离交直交级联变换器的短路路径仅与

级联线上的开关管状态有关，当相邻两模块中位于

级联线相连桥臂上的开关函数之差相等时，两模块

之间不存在短路路径，且相邻两模块不短路时级联

变换器将不存在短路路径。 

2）与传统三模块 PET 相比，所提拓扑可以分

别减少其重量、体积和成本分别的 73.7%、59.5%

和 54.3%，因此所提拓扑在实现同相供电系统的轻

量化低成本方面具有较大的优势。 

3）在规避三模块和六模块非隔离交直交级联

变换器短路路径时，所提基于迭代算法的两相

SVPWM 调制策略使用的赋值语句仅为穷举法的

20%和 2.7%，因此其在多模块应用方面具有良好的

拓展性。 
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