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ABSTRACT: Non-isolated bidirectional DC-DC converters are 

widely used in aerospace, military defense, equipment 

manufacturing, rail transit, new energy and other fields because 

of their simple structure and high efficiency. In the field of 

energy storage in rail transit, the efficiency of the converter is 

crucial to the overall economic benefits of the energy storage 

device. In order to further improve the efficiency of the converter, 

this paper studies a new type of DC-DC converter, which uses a 

dual-loop control strategy to achieve the charging and 

discharging control of the device, uses variable switching 

frequency control to achieve soft switching, and uses 

interleaving phase shifting to reduce current ripple. The paper 

also discusses the specific parameters of the converter used in 

the field of rail transit energy storage. This article first briefly 

introduces the application of DC-DC converters in the field of 

energy storage, and then introduces the topology and control 

strategy of the bidirectional dc-dc soft-switching converter in the 

interleaved phase shift and near-critical conduction mode. 

Secondly, the parameter design and loss modeling of the 

converter are carried out to provide a basis for the efficiency 

estimation later. Finally, a three-phase interleaved DC-DC 

converter simulation system based on the urban rail train traction 

power supply simulation model was established to verify the key 

parameters and control effects. 

KEY WORDS：DC-DC converter; interleaved phase shift; 

frequency conversion control; rail transit; high-power energy 

storage 
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摘要：非隔离双向 DC-DC 变换器因其结构简单，效率高等

优点，在航空航天、军事国防、装备制造、轨道交通、新能

源等领域中被广泛应用。在轨道交通储能领域，变换器效率

对储能装置整体经济效益影响至关重要，为了进一步提升变

换器效率，本文研究了一种新型的 DC-DC 变换器，该变换

器使用双环控制策略实现装置的充放电控制，使用变开关频

率控制来实现软开关，并使用交错移相来降低了电流纹波。

文中还讨论了该变换器应用在轨道交通储能领域下变换器

的具体参数。本文首先简要介绍了 DC-DC 转换器在储能领

域的应用，然后介绍了交错移相和近临界导通模式下的双向

dc-dc 软开关变换器的拓扑及其控制策略。其次，对变换器

进行了参数设计和损耗建模，为后面效率估算提供依据。最

后，建立了基于城轨列车牵引供电仿真模型的三相交错 DC-

DC 变换器的仿真系统，以验证关键参数和控制效果。 

关键词：DC-DC 变换器；交错移相；变频控制；轨道交通；

大功率储能 

1 引言 

化学储能作为一种较为成熟的储能方式，在众

多领域中广泛应用，化学储能中很重要的一种储能

是超级电容储能，其具有高功率密度的特点，而轨

道交通具有频繁启停，制动牵引功率较大的特点，

超级电容储能系统能将列车制动能量储存起来，在

列车牵引时释放，因此将超级电容储能应用于轨道

交通领域对变电站节能减排，降低列车再生失效率

具有重要意义。而储能装置中变换器的性能，例如



2 中  国  电  机  工  程  学  报  

效率，动态响应速度，体积等对装置的性能影响很

大。目前轨道交通领域主要采用的拓扑之一是非隔

离半桥拓扑，如图 1 所示。 
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图 1 非隔离双向半桥拓扑 

Figure.1 Non-isolated bidirectional half-bridge topology 

双向DC/DC
变换器

超级
电容柜

整流
单元

降压
变压器

公共
电络

750V直流母线

负极回流母线

地面式超级电容储能装置

图 2 储能装置并网接线图 

Figure.2 Wiring diagram of parallel connection of energy 

storage devices to the grid 

典型的非隔离半桥拓扑在一个方向上具有降压模

式，而在另一方向上具有升压模式。由于非隔离拓

扑具有高效率和低成本，因此在不需要电气隔离或

在整个系统中已经存在电气隔离的应用中，非隔离

半桥拓扑是特别合适的选择[1-5]。这样的一个例子是

在城市牵引供电系统中，变电站通过 24 脉波整流

器将 10KV 电压整流为 750 / 1500V，地面式储能装

置直接与整流器的输出侧并联连接，而没有隔离，

如图 2 所示，当列车制动时，制动能量通过双向 DC-

DC 变换器从直流母线流向储能装置。同理，当列

车处于牵引状态时，储能装置通过双向 DC-DC 变

换器与牵引变电所共同为列车提供牵引能量。 

但传统的非隔离半桥变换器效率仍然有提升

的空间，为了进一步提高变换器效率，考虑采用软

开关减小损耗，文献[6]提出了一种应用于混合储能

系统的双向软开关双向 DC-DC 转换器，它通过增

加一对耦合的电感和两个二极管来实现双向软开

关，但该拓扑具有许多组件，需要辅助开关，具有

控制复杂的缺点。文献[7]研究通过使用耦合电感来

实现软开关，但是使用耦合电感将带来额外的损耗

和电磁干扰。文献[14]在前者基础上，提出了一种

无需辅助开关管即可自动实现软开关的新拓扑，该

拓扑虽然提高了原始拓扑的效率，但是也极大地提

高了其拓扑复杂性，该拓扑为了最大程度地减少系

统无源元件，电感电流值会减小接近零值，进入一

种近临界导通模式。近临界导通模式的动机是实现

零电压开关（ZVS），因为这样可实现更低的开关损

耗，更高的开关频率以及更低的 dv / dt 和相关的

EMI [6],[9],[11]-[14]。显然，为了实现软开关，近临界导

通模式下的输出电流会具有很高的纹波电流，这将

影响储能元件的寿命，不符合国标中对城轨储能装

置的纹波要求[15]。因此，必须交错并联多个非隔离

半桥拓扑以减少总的输入和输出电流纹波，并且在

给定输出纹波电流要求的情况下，交错并联能使电

感整体体积显著减小[7],[8],[20]。虽然在近临界导通模

式下实现 ZVS 能消除开通损耗和二极管反向恢复

损耗，但关断损耗仍然存在。 Tarzamni 等提出了同

时实现 ZVS 和 ZCS 的方法，以完全消除所有类型

的开关损耗。但是，它需要更复杂的辅助开关和器

件[11]。通过代替使用软开关，文献[12]引入了另一

种效率改善策略，其通过切相控制来改善轻载效率。

前面文献中多次提到交错移相技术，交错相移的主

要问题是各相电流不平衡，并且各相不平衡电流可

能会导致过电流从而损坏器件[14-15]。因此，每相都

使用了多个电流传感器和闭环电流调节器，以实现

多相电流的主动平衡，如[19-21]所示。文献[20]通过

增加输入电压纹波差信息，克服了各相电感电流反

馈之间的差异，从而实现了高精度的均流。在文献

[7-8]中，作者认为多相交错式变换器的每相电流都

是自动平衡的。但是，经过实践和实验验证，在不

同的系统参数和操作点下，多相电流不一定是被动

平衡的。为了提高交错式双向 DC-DC 变换器抵消

电流不平衡的有效性，文献[14]提出了一种在近

CRM 模式下的频率变换控制策略，该策略使用了

开关器件的结电容，在空载时间内，每相的低压侧

电感会进行谐振充电和放电，以实现开关管的零电

压（ZVS）导通，从而显著降低开关损耗并提高变

换器的效率。为了验证软开关拓扑在轨道交通大功

率储能领域中的可行性，并验证其与硬开关相比的
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优势，并验证其与硬开关相比的优势，建立了一个

城轨牵引仿真系统来进行验证。 
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图 3 三相交错硬开关拓扑 

Figure.3 Three-phase interleaved hard-switching topology 

应用于北京地铁八通线的纯超级电容储能装

置的变换器采用图 3 所示的电路[5]。该拓扑采用硬

开关模式，开关损耗大，效率较低。而变换器效率

对于提高储能装置的整体效率和提高装置的节能

率非常重要。 因此，本文研究了该控制方法，重新

设计了 500kW 功率下的变换器拓扑参数，提出了

变换器损耗模型，并比较了硬开关和软开关拓扑的

效率。 

2 软开关拓扑及变频控制策略 

软开关电路基于硬开关电路改进，在开关管

的两侧并联缓冲电容，或者使用开关器件的结电

容，与主电感实现谐振，以实现在空载时间内将

上、下管电压进行交换，从而实现开关管的 ZVS

开通，其电路图如图 4 所示。为便于分析，我们

以单相半桥拓扑为例。具体的切换过程分析如

下： 
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图 4 三相交错软开关拓扑 

Fig.4 Three-phase interleaved soft switching topology 

近临界导通模式如图 5 所示。在缓冲电容 C1

和 C2 以及开关结电容充电和放电的情况下，可以

通过适当的选择电容容值来调节开关两端电压的

变换速率。通过电感电容谐振，电感电流波形呈现

出近似圆形的电流峰值和谷值。本节将建立谐振模

型，以得出各相电感电流抵消电流偏差的有效程度。 

还要注意的是，在图 5 中，即使平均电流值很小，

谷值电流也始终比峰值电流小得多，并且要一直保

持谷值电流过零。这是为了使用本节稍后介绍的方

法来保持各相电感电流的平衡，为了便于分析， 
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图 5 在近临界导通模式下的软开关波形（栅极信号，电感

电流，S1 两端的电压和流过 C2 的电流） 

Figure.5 Soft switching waveforms in near-critical conduction 

mode (gate signal, inductor current, voltage across S1 and C2 

currents) 
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(b) Section IV: Current resonance valley value 

图 6 图 5 的死区放大图 

Figure.6 Zoom in onto the dead times in Fig.4 

将切换周期分为四个部分，分别为 I 、II  、III  、

IV，用 C1 和 C2 分别表示开关管 S1、S2 两端的结

电容及并联的缓冲电容的容值。如图 6 所示，在阶

段 I，S1 接通，S2 断开，电感承受电压值为 Vdc-

Vsc 的正向电压，电感电流线性上升。第二阶段是
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死区时间，在阶段 II，S1 和 S2 关闭，电感电流具

有正峰值，缓冲电容 C1 充电，C2 放电，S2 将 ZVS

开通，如图 6(a)所示。在阶段 III 中，S1 截止，S2

导通，电感承受电压值为-Vsc 的负向电压，电感电

流线性减小。第四阶段是死区时间，在阶段 IV 中，

电感电流为负谷值，缓冲电容 C1 放电，C2 充电，

S1 将 ZVS 开通，如图 6(b)所示。先前的分析基于

正向 Buck 模式，电感平均电流值为正，但需要注

意的是，只需简单用同样大小的正峰值电流代替负

谷值电流，先前的分析就可以完全适用于负平均电

感电流即 Boost 模式。 

图 6(a)显示了在𝑡1时刻 S1 关断期间的电流传

导路径。在正峰值电流下，C1 充电至输入直流电压，

C2 则放电至零。此过程由下式表示 

2

2

=-2 c
L

L
c sc

dv
i C

dt

di
v V L

dt




 − =


             (1) 

𝑉𝑠𝑐是超级电容两端电压，因为开关器件是相同

的，所以开关两端的结电容也是相同的，因此有

C1=C2=C。在图 6(a)的𝑡1时刻，LC 谐振开始并且一

直持续到 C2 两端电压减小为零的𝑡2时刻。
1t 时刻的

初始条件为𝑣𝐶2(0)=𝑣𝐶2(𝑡1)=𝑉𝑑𝑐，𝑖𝐿(0)=𝑖𝐿(𝑡1)。𝑉𝑑𝑐

是高压侧直流母线电压。根据公式(1)以及𝑡1时刻的

初始条件，LC 谐振可表示为[14]： 

2 1( ) ( )cos( ) ( )sin( )c dc sc n n L n scV t V V t Z i t t V = − − +                       

(2) 

  
1

( )
( ) sin( ) ( )cos( )dc sc

L n L n

n

V V
i t t i t t

Z
 

−
= +  (3) 

 其中𝜔𝑛是谐振频率（𝜔𝑛=1/√2𝐿𝐶），𝑍𝑛是固有

阻抗（𝑍𝑛 = √𝐿/2𝐶）。 

 软开关需要临界导通模式。当 S2 关断时，先

前在 S1 关断期间充电至高压侧直流母线电压的 C1

需要通过负的电感电流将其存储的能量转移到

C2[14]。在𝑡4时刻，S2 关断期间的电流传导路径如图

6(b)所示。此时一开始处在高压侧直流母线电压下

的 C1 放电至零，而 C2 两侧电压从零充电至高压侧

直流母线电压。由公式(1)可知此时的充电和放电速

率显然比 S1关断期间的充电和放电速率要慢得多，

因为负谷值电流远小于正峰值电流[14]。 

 文献[14]还给出了 II 阶段和 IV 阶段中 LC 谐振

的充电和放电时间𝛥𝑡21，𝛥𝑡54的公式。 
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因为在 S1 关断的死区时间内，C1 的电压从𝑡1

时刻的零电压上升到𝑡2时刻的高压侧直流母线电压，

并在剩余时间内保持不变。在 S2 关断的死区时间

内，C1 的电压从𝑡4时刻的高压侧直流母线电压下降

到𝑡5时刻的零电压，并且在剩余时间内保持不变，

因此实际占空比不是𝐷𝑐𝑜𝑛𝑡𝑟𝑜𝑙。𝐷𝑎𝑐𝑡𝑢𝑎𝑙可由图 6 推导

如下[14]： 
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公式(6)中 54 54
65 =
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+  − 。将公式(4)和

(5)代入(6)中，有效占空比可写为： 
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由文献[14]可知，式(7)中𝑖𝐿(𝑡4)是谷电流值，

𝑖𝐿(𝑡1)是峰值电流值，电感平均电流为 (𝑖𝑝𝑒𝑎𝑘 −

𝑖𝑝𝑒𝑎𝑘)/2。文献[14]中提到的控制策略具有三个最关

键的参数，即谷值电流𝑖𝑣𝑎𝑙𝑙𝑒𝑦，缓冲电容𝐶𝑟𝑒𝑠𝑠和死区

时间𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑𝑡𝑖𝑚𝑒。只有掌握了这三个关键参数，才能

实现软开关和各相电流的平衡。电路设计完成后，

不能更改缓冲电容器的值，为了在不同的电流指令

下实现变换器的近临界导通模式，提出了公式（8）。 

( )

2 ( )

dc SC SC
SW

avg p dc

V V V
f

L I I V−

−
=

+
      （8） 

其中𝐼𝑎𝑣𝑔是平均电感电流，𝐼𝑝−是需求的负谷值电感

电流。 

 在图 7 中，通过电流传感器收集各相的电感电

流，并通过计算来计算出电感电流当前开关周期下

的峰值电流和谷值电流，然后可以通过公式（7）获

得占空比校正量，然后可以获得实际的占空比。电
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流自平衡机制只是控制的一部分，并且需要电压和

电流的双闭环来实现转换器的双向控制。由于本文

中的变换器将应用于城市轨道交通地面式储能系

统，因此需要控制直流电网电压的稳定性，因此需

要对一些控制电路进行改进。改进后的控制框图如

图 8 所示。 

PWM1

PWM2

PWMn

。。。

DCONTROL

+
+

-

d

Third term of（7）

Key adjusted variables （snubber）

Vdc
Dactual +

-
V0

+

+

+

IL2 ILn

IL1

Channel1

Channeln

Channel2

。。。

near-CRM

Current self-balance

ILall

图 7 电流被动自平衡的内在闭环控制框图 

Fig.7 Intrinsic closed-loop mechanism for passively balanced 

current (current self-balance) 

Voltage loop

-

Vdc +

Vchar

-

Vdc +

Vdischar

Imax limit

Imax limit

Imin limit

Imin limit

Option 

mode
Pload

Idischar

Ichar

Current 

rate limit

GPI,I

-

+

Interleaved

DC-DC

Converter

plant

Interleaved

Phase

Shift

modulator

Current

Self-balance

+ +

Vsc/Vdc

ILallGPI,

Vdischar

GPI,

Vchar

Constraints 

of controlled 

variables
Tdeadtime

IP-

Switching

frequency

Fsw_max

Fsw_min

Tdeadtime Fsw

PWM1

PWM2

PWM3

Iavg

图 8 可维持各相电流平衡及实现谷电流控制的可变开关频

率控制框图 

Fig.8 improved variable switching frequency control to 

passively balance currents by maintaining the proper valley 

current 

其中𝑉𝑐ℎ𝑎𝑟和𝑉𝑑𝑖𝑠𝑐ℎ𝑎𝑟分别是充电阈值和放电阈

值。𝑃𝑙𝑜𝑎𝑑是直流电网的负载功率，𝐼𝑎𝑙𝑙是各相电流的

总和。 

𝑉𝑐ℎ𝑎𝑟和𝑉𝑑𝑖𝑠𝑐ℎ𝑎𝑟均可根据实际电网电压进行调

整。列车制动时，直流母线电压𝑉𝑑𝑐升高，当直流母

线电压𝑉𝑑𝑐高于充电阈值𝑉𝑐ℎ𝑎𝑟时，储能装置充电。列

车牵引时，直流母线电压𝑉𝑑𝑐降低，当𝑉𝑑𝑐低于放电

阈值𝑉𝑑𝑖𝑠𝑐ℎ𝑎𝑟时，储能装置放电。当直流母线电压𝑉𝑑𝑐

在充电和放电阈值之间时，能量存储设备处于待机

状态。储能装置的工作逻辑如图 7 所示. 𝑉𝑚𝑎𝑥是变

电站的最大允许电压，如果𝑉𝑑𝑐>𝑉𝑚𝑎𝑥，则列车将停

止空气制动，随后的制动能量将不会流向电网，从

而导致再生失效，再生失效会造成列车刹车板磨损，

缩短列车检修周期。𝑉𝑚𝑖𝑛是变电站的最小允许电压。 

低于此电压，变电站的输出功率将受到限制，从而

导致列车功率特性变差。 

Discharge 
mode

Charging 
mode

Vdis Vdc

Vchar

Vo

Standby 
mode

Imax

-Imax

IHESS

Prohibited 
working 
mode

Prohibited 
working 
mode

Vmax

Vmin

图 9 储能装置工作逻辑 

Fig.9 Energy storage device working logic 

3 参数设计和损耗模型搭建 

3.1电感谷值电流 

上一节提到的三个关键变量，下面将简要介绍

这三个关键变量。首先是谷值电流𝐼𝑝−，如果要实现

软开关，有两个条件需要保证。其一是在𝑡1处的峰

值电流应大于 0，其二是在𝑡4处的谷值电流应小于

0。因此可以根据此限制条件获得公式(9) 

 
2

1

2

4

( ) 2 (2 )

( ) 2 ( 2 )

L dc SC dc

L dc dc SC

Li t CV V V

Li t CV V V

  −


 −

        (9) 

其中𝑖𝐿(𝑡4) = 𝑖𝑣𝑎𝑙𝑙𝑒𝑦，𝑖𝐿(𝑡1) = 𝑖𝑝𝑒𝑎𝑘。 

 为了分析电感电流，需要推导其在第 I 阶段和

第 III 阶段的表达公式。以第 I 阶段为例，在此阶

段，S1 导通，电感电流线性上升，假设一段时间内

电感两端的电压没有变化，则可以得出该阶段电感

电流的公式如下 

0

1
( )

SDT

L dc sci t V V dt
L

= − （ ）        (10) 

从式(10)可以推出 

  ( ) dc sc
L S

V V
i t DT

L

−
=
（ ）

         (11) 

其中𝑇𝑆是开关周期。 

 考虑到实际中电感值会随着流过电感的电流

而变化，因此当电感电流增大时，电感值将减小，

从公式(8)可以看出，电感值 L 和电感电流值𝑖𝐿与开

关频率𝑓𝑆𝑊成反比。因此，当流过电感的电流值发生

变化时，电感值会成比例减小，此时开关频率基本

不发生变化。因此，当电感值随电流变化时，控制

策略可以保持稳定。 

3.2死区时间 
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第二个关键变量是死区时间𝑇𝑑𝑒𝑎𝑑𝑡𝑖𝑚𝑒，死区时间有

如下限制[14]： 




21 54

21 2 54 1

max ,

max ,

deadtime

trevS trevS

t t T

t t t t

   

 +   + 
      (12) 

1
1 54 4 54= [ sin( ) ( )cos( )]sc

trevS n L n

dc sc n

VL
t t i t t

V V Z
   − 

−

(13) 

1
2 21 1 21= [ sin( ) ( )cos( )]in o

trevS n L n

o n

V VL
t t i t t

V Z
 

−
  + 

(14) 
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图 10 在特定参数下死区时间随不同缓冲电容和谷值电流变

化趋势图 

Fig.10 Trend graph of dead time with different snubber 

capacitors and valley current under certain parameters 

其中∆𝑡𝑡𝑟𝑒𝑣𝑆1和∆𝑡𝑡𝑟𝑒𝑣𝑆2是开关管 S1，S2 反并联二极

管的最大可能导通时间。 

 根据式(12)，死区时间应介于谐振时间与二极

管电流变为零所需的时间之间。图 10 给出了实现

软开关和各相电流平衡所需的有效死区时间范围。 

3.3缓冲电容 

第三个关键变量是缓冲电容的容值，从图 10可

以看出，缓冲电容𝐶𝑟𝑒𝑠𝑠的选择将影响死区时间，但

是随着输出电流的增加，其对死区时间的影响可以

忽略不计。适用于 750V 直流网压的城轨储能装置

根据直流网压及装置功率设计，选用 1700V/1400A 

IGBT，其结电容 Cce 的值约为 4nF。因此，缓冲电

容器的值设为 4nF。 

3.4主电感 

 根据公式(8)，当平均输出电流增加时，开关频

率𝑓𝑆𝑊将减小。当开关频率降至最低值时，如果此时

平均输出电流增加，则电感的负谷值电流可能会由

负过零，从而使开关器件失去其软开关能力。为了

避免此情况的发生，定义 a 如下 

 ( ) /dc sc sc dca V V V V= −              (15) 

同样，a的变化也会影响𝑓𝑆𝑊，当 a取最小值时，

如果此时可以保证𝑓𝑆𝑊≥𝑓𝑆𝑊_𝑚𝑖𝑛，则输入和输出电

压的变化将不会影响软开关。因此，当平均输出电

流取最大值时，此时的开关频率𝑓𝑆𝑊必须为最小值。

根据公式(8)，可以得出电感的最大值。 

max _ minmin / ( )sw Lp pL a f I −=        (16) 

3.5变换器损耗模型 

为了初步分析软开关转换器与硬开关拓扑相

比可以降低的损耗数值，需要建立损耗模型。通常

变换器设计中假设开关管器件工作在理想条件下，

损耗为零，但在实际中功率半导体器件（开关和二

极管）不是理想的开关， 接通状态的电压降不为零，

在断开状态下存在泄漏电流，并且在开通状态和关

断状态之间切换需要一定的时间。当设备加载电流

和电压时，上述非理想特性会导致开关损耗。当变

换器以更高的功率工作时，开关损耗成为转换器的

主要损耗，因此有必要对开关转换器的损耗进行建

模。图 11(b)是开关管在切换周期𝑇𝑆𝑊内进行硬切换

时的电压和电流波形示意图，开关周期可以分为四

个阶段：①开通；②导通；③关断；④截止。 

+

VBUS

Iload

正极母线

负极母线
 

(a) 
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1 2 3 4

导通 关断

(b) 

图 11 变换器等效模型和一个开关周期下的损耗分布 

Fig.11 The equivalent model of the converter and the loss 

distribution under one switching cycle 

可以通过参考图 11(b)中的开关电压和电流波形来

计算开关周期𝑇𝑆𝑊内开关设备的开关损耗： 

1 2

0 1

3 4

2 3

1
(

)

t t

SWITCH sw sw sw sw
t

SW

t t

sw sw sw sw
t t

P v i dt v i dt
T

v i dt v i dt

= +

+ +

 

 

  (17) 

3.5.1 开通损耗 

关断损耗可以定义为 

( )
( , )

ON N

ON SW ON dc all SW dc all

N N

E
P f E V I f V I

V I
= =  (18) 

其中𝐸𝑂𝑁(𝑁)是在开关参数表中给出的高压侧额定电

压𝑉𝑁和高压侧额定电流𝐼𝑁下的开通能量。 

3.5.2 导通损耗 

 开关导通时，开关导通损耗对应非零的导通压

降： 

( )

2
2

( )
1

1
=

SW RMS

t

CON sw sw sw SW AV SW
t

SW

P v i dt v I r I
T

= + （0）
(19) 

其中𝑉𝑆𝑊(0)是导通时刻的初始电压；𝑟𝑆𝑊是导通状态

下的动态电阻[14]。 

3.5.3 关断损耗 

 关断损耗可由下式计算 

3
2

2

2

1 1
= (( )

2

/( ) ( ) / ( ) )

t

OFF sw sw SW dc SW all
t

SW

SW SW
OFF all dc SW OFF

P v i dt f V v I
T

di dv
I V v

dt dt

= + 

+ + 


(20) 

在公式(21)中，∆𝑣𝑆𝑊是等效换向电感产生的开关过

电压[15]。 

关断损耗也可以通过一阶方程式估算： 

( )
( , )

OFF N

OFF SW OFF dc all SW dc all

N N

E
P f E V I f V I

V I
= =  (21) 

其中𝐸𝑂𝐹𝐹(𝑁)是在开关参数表中给出的高压侧额定

电压𝑉𝑁和高压侧额定电流𝐼𝑁下的关断能量。 

截止损耗远小于导通损耗和开通关断损耗，因

此在损耗模型中未考虑截止损耗。 

如果不考虑开关装置的热模型，则可以通过上

述损耗模型计算出在变换器运行过程中产生的损

耗，从而简单估算出变换器效率。 

4 牵引供电系统+列车+储能装置模型搭建 

10KV 变电站电压经 24 脉波不控整流至 750V

后为直流牵引网提供能量，所以牵引变电所可由带

内阻的电压源加二极管构成 

 

图 12 理想牵引变电所模型 

Fig.12 Ideal traction substation model 

 列车牵引制动时会跟直流电网进行能量交互

牵引时电流由直流电网流向列车，制动时电流由列

车流向牵引网，因此列车可等效为受控电流源，通

过采集列车实际运行时功率数据，可用功率除以直

流网电压得到电流，为模型的受控电流源提供输入。 

列车功率数据

Udc

 

图 13 理想城轨列车模型 

Fig.13 Ideal urban rail train model 

地面式储能装置可依据图 3 图 4 搭建模型，基

于以上搭建的仿真模型，可得到仿真结果如下。 

5 仿真验证 

5.1主要波形及动态过程 

仿真关键参数如表 1 所示： 

表 1  装置参数 

Tab.1  Performance comparison between  

DPMA and DFT algorithm 
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参数名称 值范围 

直流母线电压𝑉𝑑𝑐 800-900V 

超级电容电压𝑉𝑠𝑐  336-672V 

输出电流𝐼𝑎𝑙𝑙 595.24-1190.48A 

主电感𝐿1 = 𝐿2 = 𝐿3 107μH 

动态电阻𝑟1 = 𝑟2 = 𝑟3 0.4 

开关频率𝑓𝑠𝑤 

占空比 D 

额定输入功率𝑃𝑖𝑛𝑁 

额定输出功率𝑃𝑜𝑢𝑡𝑁 

1k-20kHz 

1/3~1 

500kW 

500kW 

 
图 14 列车制动状态切换为牵引状态时的直流母线电压、超

级电容电压和电流波形 

Fig.14 The DC bus voltage, super capacitor voltage and current 

waveforms under the train brake switched to traction  

为了验证设计参数和控制策略，建立了

Simulink 仿真模型进行验证。 直流电网电压以及超

级电容的电压和电流波形如图 14 所示，从图中可

以看出，储能装置在列车制动时充电，降低母线电

压抬升程度，在列车牵引时释放能量，减小变电站

输出功率。  

 

 

图 15 列车功率从 600kW 至-600kW 时各相的电感电流和总

输出电流波形 

Fig.15 Inductance current of each phase and total output 

current waveform under train power from 600kW to -600kW 
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图 16 S1 和 S2 实现 ZVS 时的电压和电流波形 

Fig.16 The voltage and current waveforms of S1 and S2 realize 

ZVS 

从图 15 可以看出，电流由正向切换为负向时

会有一个短暂的硬切换状态，切换时间小于 30ms。

观察开关管 S1 和 S2 两端的电压和电流波形，可观

察到软开关现象。在 S1 的导通信号作用于 S1 之前，

S1 两端的电压已降至零，同样，在 S2 的导通信号

作用于 S2 之前，S2 两端的电压已降至零，S1，S2

均实现了零电压开通，相关波形如图 16 所示。在图

中，IS1 和 IS2 分别是流经开关管 S1、S2 及其反并

联二极管和结电容的电流。 

5.2 谷电流影响 

图 17 展示了选择不同的谷值电流对抵消电流

不平衡的有效性。显然，当输出电流和缓冲电容保

持不变，随着谷值电流的增加，电流不平衡会急剧

增加，因此，低的谷值电流在平衡多相电流方面非

常有效。 

5.3 变换器效率对比 
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图 18 开关损耗和开关频率随输出电流变化趋势图 

Fig.18 Trend chart of switching loss and switching frequency 

with output current 
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图 17 当输出电流 Iall =300A，谷电流取(a) 10A (b)15A (c)20A 时每相电感电流 

Fig.17 when Iall =300A, each phase inductor current vary with the valley current in (a) 10A. (b)15A. (c)20A 

 

 

图 19 不同拓扑下效率随输出电流的变化趋势图 

Fig.19 The efficiency of the two control methods vary with the 

output current 

从图 18 可以看出，随着输出电流的增加，开关

频率不断降低，二者成反比关系，每个输出电流值

对应的功率损耗和相应的开关频率值都可以从图

18 中查到，当输出电流为 100A 时，开关频率为

9.76kHz，而当输出电流为 1200A 时，开关频率为

1.11kHz。 

基于损耗模型，计算得出的采用传统 PI 控制的

硬开关拓扑和采用变频控制的软开关拓扑的效率

曲线如图 19 所示。比较图中曲线可知，大功率三相

交错半桥变换器应用软开关与应用硬开关相比，效

率有了一定的提高。 

6 结论 

本文简要分析了双向半桥拓扑在城市轨道地

面储能中的应用，并提出了地面式储能系统 500kW

功率下硬开关拓扑的改进方案。在现有论文的基础

上，设计了软开关拓扑的参数，针对储能装置的功

能，改进了近临界导通变频控制策略，使其适用于

城市轨道交通储能领域。在这种闭环控制策略下，

超级电容可以稳定地充电和放电。通过仿真发现，

这种拓扑结构具有稳定变电站直流母线电压的作

用，其动态性能更好，响应时间单位为 ms，可以减

少开关损耗并实现高功率密度和高效率，很好地维

持并定量增强抵消电流不平衡的效果。因此，这种

类型的变换器是城市轨道交通储能领域中双向DC-

DC 转换器的理想选择。 
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