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基于模组解耦控制的高调制比混合型 ＭＭＣ电容优化方法
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摘　要：高调制比混合型模块化多电平换流器（ｍｏｄｕｌａｒｍｕｌｔｉｌｅｖｅｌｃｏｎｖｅｒｔｅｒ，ＭＭＣ）子模块电容的均压控制方法借
鉴半桥型ＭＭＣ，全桥及半桥子模块电容的充放电行为存在强耦合，导致半桥子模块电容电压波动率较小，给电容
值的优化带来挑战。为此，文中首先计算高调制比下两类子模块的电容电压波动率，以明确半桥子模块电容值的

优化空间。进一步，提出全桥及半桥模组平均开关函数的设计原则，考虑子模块电容电压瞬时最大值的约束，实现

半桥子模块电容值的优化。然后，在现有ＭＭＣ基本控制框架下，提出基于模组解耦的控制策略，实现电容电压动
态的准确控制。最后，在ＭＡＴＬＡＢ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ中搭建混合型ＭＭＣ的仿真模型，对所提电容优化方法进行验证。仿真
结果表明：所提电容优化方法不仅可以实现对全桥及半桥子模块电容电压直流分量和纹波分量的控制，还可降低

半桥子模块电容值。
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０　引言

模块化多电平换流器（ｍｏｄｕｌａｒｍｕｌｔｉｌｅｖｅｌｃｏｎ
ｖｅｒｔｅｒ，ＭＭＣ）具有易扩展、开关损耗小和输出波形质
量好等优点，在柔性直流输电领域得到了广泛应

用［１５］。在提高对架空线路频发的直流短路故障防

御性方面，相比全桥型 ＭＭＣ，全桥半桥混合型
ＭＭＣ具备较低的构建成本、较高的运行效率及良好
的直流故障穿越能力［６７］，并被用于昆柳龙柔性直

流输电工程［８］。

为提高极端天气下输电系统的运行可靠性，混

合型ＭＭＣ可运行于低直流电压工况［９］。此外，为

提升器件利用率［１０１１］、降低子模块电容值及提高设

备功率密度［１２１３］，可通过增加全桥子模块（ｆｕｌｌｂｒｉ
ｄｇｅｓｕｂｍｏｄｕｌｅ，ＦＢＳＭ）配比，使混合型ＭＭＣ工作于
交流升压工况。因此，高调制比运行工况是混合型

ＭＭＣ典型运行场景之一。
工程中，ＭＭＣ子模块电容的重量和体积均占子

模块的５０％以上，成本占 １／３［１４］。为此，国内外学
者对 ＭＭＣ子模块电容的优化开展了大量研究工
作，先后提出基于二倍频环流注入［１５１６］、三次谐波

共模电压注入［１７１８］及改变运行调制比［１９］的电容优

化方法。其优化机理为：在满足换流器传输功率需

求下，通过改变桥臂输出电压或桥臂电流主动控制

桥臂瞬时功率，以减小电压纹波幅值，进而降低电

容需求。电容电压波动率与电容值密切相关，为进

一步降低子模块电容值，文献［２０２１］提出基于高电
容电压波动率的电容优化方法。该方法考虑开关

器件的电压应力约束，在维持子模块电容电压最大

值不变的前提下，通过降低子模块电容电压的直流

分量及增大电压波动率，实现电容值的优化。文献

［２２２３］综合环流注入、三次谐波共模电压注入及运
行调制比的设计实现子模块电容值的进一步优化。

对于高调制比混合型ＭＭＣ，一般通过对所有子
模块一起排序实现电容电压的均衡［１８１９］，两类子模

块电容充放电行为存在强耦合，其电压的直流分量

及波动分量均存在差异。然而，现有混合型 ＭＭＣ
电容优化方法未充分考虑该耦合特性，存在半桥子

模块（ｈａｌｆｂｒｉｄｇｅｓｕｂｍｏｄｕｌｅ，ＨＢＳＭ）电容电压波动
率小的不足，难以实现其电容值的优化。

针对上述问题，文中提出可实现 ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ
电容电压动态特性准确调节的模组解耦控制方法；

进一步，通过对全桥及半桥模组平均开关函数的优

化设计，大幅减小了 ＨＢＳＭ的电容需求。文中所提
电容优化方法不仅可调节ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压的
直流分量及纹波分量，还能有效降低高调制比运行

工况下混合型ＭＭＣ的重量、体积及成本。

１　混合型ＭＭＣ子模块电容电压波动分析

１．１　混合型ＭＭＣ的工作原理
混合型ＭＭＣ的拓扑如图 １所示，每个桥臂包

含Ｈ个ＨＢＳＭ、Ｆ个ＦＢＳＭ及１个桥臂电抗器Ｌ。其
中，Ｕｄｃ、ｉｄｃ分别为直流侧电压和电流；ｉａ、ｉｂ、ｉｃ为交流
侧三相电流；ｕａｐ、ｉａｐ分别为 Ａ相上桥臂输出电压和
电流；ｉｂｐ、ｉｃｐ分别为 Ｂ、Ｃ相上桥臂电流；ＣＦ、ＣＨ分别
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为ＦＢＳＭ和 ＨＢＳＭ的电容；ｕｃ，ｆ、ｕｃ，ｈ分别为 ＦＢＳＭ和
ＨＢＳＭ动态电容电压；ｉａｎ、ｉｂｎ、ｉｃｎ分别为 Ａ、Ｂ、Ｃ相下
桥臂电流。

图１　混合型ＭＭＣ拓扑
Ｆｉｇ．１　ＨｙｂｒｉｄＭＭＣｔｏｐｏｌｏｇｙ

忽略环流抑制器输出电压，ｕａｐｒｅｆ、ｉａｐ可表示为：

ｕａｐｒｅｆ＝
１
２
Ｕｄｃ－ｕａｓｉｎωｔ

ｉａｐ＝
１
３
ｉｄｃ＋

１
２
ｉａｓｉｎ（ωｔ－φ）










（１）

式中：ｕａｐｒｅｆ为Ａ相上桥臂输出电压的指令值；ｕａ为 Ａ
相相电压；ω为基频角频率；φ为功率因数角。

定义调制比ｍ如下：

ｍ＝
２ｕａ
Ｕｄｃ

（２）

由于ＦＢＳＭ具有输出负电平的能力，所以混合
型ＭＭＣ可以在ｍ＞１时稳定运行，即实现高调制比
运行。当ｍ＜１时，ＦＢＳＭ工作在半桥模式。桥臂输
出电压指令恒大于 ０，两类子模块统一排序进行投
切。ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压波动率相同。

通过增加ＦＢＳＭ配比，换流器可运行于交流升
压工况［１２］。此时，两类子模块工作差异性显著。为

实现电容电压的均衡，当桥臂输出电压指令为正

时，对所有子模块排序进行投切，当桥臂输出电压

指令为负时，仅对 ＦＢＳＭ进行排序投切［１８１９］。两类

子模块充放电行为存在耦合，电容电压波动率存在

差异。文中综合考虑实现高调制比和直流故障穿

越能力，选取全桥半桥２∶１的方案［１０１２］。

１．２　高调制比下子模块电容电压纹波分析
为更好分析两类子模块电压纹波间的差异性，

假设不同ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ间电容电压动态特性一致，
将桥臂等效为全桥及半桥２个模组。

根据桥臂输出电压指令及桥臂电流的正负，可

逐区间分析ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容的充放电过程，计算
ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压波动率［１２］。为简化分析，假

设ＣＦ＝ＣＨ。如图２所示，根据 ＦＢＳＭ电容电压波动
最大值Δｕｃ，ｆｍａｘ出现的区间，可以分为３种情况。其
中，ｕｃ为子模块电容电压。对 ｕａｐｒｅｆ、ｉａｐ、ｕｃ进行归一

化处理，其基准值分别为 ｕｄｃ、
３
２
ｉｄｃ、ＵＣ，其中 ＵＣ为

子模块电容额定电压。

图２　ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压纹波
Ｆｉｇ．２　ＣａｐａｃｉｔｏｒｖｏｌｔａｇｅｒｉｐｐｌｅｓｏｆＦＢＳＭｓａｎｄＨＢＳＭｓ

图２中，θ１、θ２为ｕａｐｒｅｆ的过零点角度，θ３、θ４为 ｉａｐ
的过零点角度，θ５、θ６为 ｕａｐｒｅｆ等于 ＦＵＣ的角度。可利
用式（１）中ｕａｐｒｅｆ及ｉａｐ离线计算 θ１—θ６

［１３］，不会增加

控制器的运算量。以下简要分析电容充放电过程。

以θ１为起始点，在区间［θ１，θ２），ｕｃ，ｆ、ｕｃ，ｈ满足：

ｕｃ，ｆ＝０＋
１
ＣＦ∫

ωｔ

θ１
Ｓａｐｆｉａｐｄ（ωｔ）

ｕｃ，ｈ＝０
{ 　ωｔ∈［θ１，θ２）

（３）
式中：Ｓａｐｆ为全桥模组平均开关函数。

Ｓａｐｆ＝ｕａｐｒｅｆ／（ＦＵＣ）　ωｔ∈［θ１，θ２） （４）
然后ＦＢＳＭ优先充电，定义两类子模块电压相

等的角度为θｘ，根据θｘ位置与Δｕｃ，ｆｍａｘ出现的区间可
分为如下３种情况。
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（１）θ２＜θｘ≤θ３，Δｕｃ，ｆｍａｘ出现在区间［θ３，θ４］。
ｕｃ，ｆ与ｕｃ，ｈ在［θｘ，θ１＋２π］内满足：

ｕｃ，ｆ＝ｕｃ，ｆ（θ１）＋
１
ＣＦ∫

ωｔ

θｘ
Ｓａｐｆｉａｐｄ（ωｔ）

ｕｃ，ｈ＝ｕｃ，ｆ（θ１）＋
１
ＣＨ∫

ωｔ

θｘ
Ｓａｐｈｉａｐｄ（ωｔ）











ωｔ∈［θｘ，θ１＋２π］ （５）
式中：Ｓａｐｈ为半桥模组平均开关函数。

Ｓａｐｈ＝Ｓａｐｆ＝ｕａｐｒｅｆ／（ＨＵＣ＋ＦＵＣ） （６）
如图 ２（ａ）所示，ＦＢＳＭ电容电压波动最大值

Δｕｃ，ｆｍａｘ与ＨＢＳＭ电容电压波动最大值 Δｕｃ，ｈｍａｘ相等
且满足：

Δｕｃ，ｆｍａｘ＝Δｕｃ，ｈｍａｘ＝
１
ＣＦ∫

θ４

θ３
Ｓａｐｆｉａｐｄ（ωｔ） （７）

（２）θ４＜θｘ＜θ１＋２π，Δｕｃ，ｆｍａｘ出现在区间［θ４，θ１＋
２π］。由于 ｕｃ，ｈ（θ３）＞ｕｃ，ｆ（θ３），在区间［θ３，θ４］内，
ＨＢＳＭ将优先放电。由于该区间内的 ｕａｐｒｅｆ＞ＨＵＣ，根
据排序均压算法，Ｓａｐｈ应满足：

Ｓａｐｈ＝

１　ωｔ∈［θ３，θ４）

（ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ）／（ＨＵＣ）　ωｔ∈［θ４，θ６）

０　ωｔ∈［θ６，θｘ）

ｕａｐｒｅｆ／（ＨＵＣ＋ＦＵＣ）　ωｔ∈［θｘ，θ１＋２π］











（８）
为满足ｕａｐｒｅｆ需求，Ｓａｐｆ可表示为：

Ｓａｐｆ＝（ｕａｐｒｅｆ－ＳａｐｈＨＵＣ）／（ＦＵＣ） （９）
此时，Δｕｃ，ｈｍａｘ依旧满足式（７），而Δｕｃ，ｆｍａｘ出现在

图２（ｂ）所示的区间［θ４，θ１＋２π］，可表示为：

Δｕｃ，ｆｍａｘ＝
１
ＣＦ∫

２π＋θ１

θ４
Ｓａｐｆｉａｐｄ（ωｔ） （１０）

（３）θ４＜θｘ＜θ１＋２π，Δｕｃ，ｆｍａｘ出现在区间［θ１，θ２］。
类似，可推导出 Ｓａｐｈ及 Ｓａｐｆ仍分别满足式（８）、式
（９），且Δｕｃ，ｈｍａｘ依旧满足式（７）。Δｕｃ，ｆｍａｘ在图 ２（ｃ）
所示的区间［θ１，θ２］，其值可表示为：

Δｕｃ，ｆｍａｘ＝
１
ＣＦ∫

θ２

θ１
Ｓａｐｆｉａｐｄ（ωｔ） （１１）

根据式（７）、式（１０）及式（１１），ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ平
均电容电压波动率可分别表示为 εＦ、εＨ，如式
（１２）所示。

εＦ＝Δｕｃ，ｆｍａｘ／（２ＵＣ）

εＨ＝Δｕｃ，ｈｍａｘ／（２ＵＣ）{ （１２）

对于大容量的ＭＭＣ，无论是应用于高压直流输
电还是交流电网异步互联，换流器的功率因数一般

较大［１９］，但考虑换流器可能存在发出无功功率较大

的工况，因此文中将功率因数的分析计算范围选为

０．５４≤ｃｏｓφ≤１。

以全桥半桥 ２∶１的混合型 ＭＭＣ为例，图 ３为
ＨＢＳＭ与ＦＢＳＭ平均电容电压波动率比值 εＨ／εＦ与
调制比ｍ及功率因数角 φ间的关系。其中，φ的取
值范围为－０．３２π≤φ≤０（０．５４≤ｃｏｓφ≤１）；ｍ的取
值范围为１．１≤ｍ≤１．８［１２，２４］；ｋ＝εＨ／εＦ。

图３　不同ｍ及φ对应的εＨ ／εＦ
Ｆｉｇ．３　εＨ ／εＦｗｉｔｈｄｉｆｆｅｒｅｎｔｍａｎｄφ

由图３可知：
（１）当 １．１≤ｍ≤１．３且 ０．５４≤ｃｏｓφ≤１时，

ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压波动率相等，即εＨ／εＦ＝１；
（２）当 １．３＜ｍ≤１．３２５且 ｃｏｓφ＝１时，ＦＢＳＭ、

ＨＢＳＭ电容电压波动率出现差异，即εＨ≤εＦ；
（３）当１．３＜ｍ≤１．８，０．５４≤ｃｏｓφ≤１且εＨ／εＦ≠

１时，对于确定的φ值，εＨ／εＦ随着ｍ的增大而减小；
（４）当 １．５≤ｍ≤１．８且 ０．９≤ｃｏｓφ≤１时，

εＨ／εＦ＜０．６５，即ＨＢＳＭ平均电容电压波动率较小。

２　基于模组解耦的混合型 ＭＭＣ子模块电
容优化

　　对于εＨ＜εＦ的运行区域，降低 ＣＨ可增加 ＨＢＳＭ
电容电压波动率。但受排序均压算法的影响，直接

降低ＣＨ会增加 ＨＢＳＭ电容电压的最大值。以逆变
器为例，图４为ｃｏｓφ＝１且ｍ＝１．８的Ａ相上桥臂两
类子模块的电容电压波形，其中，εＦ＝７％。可发现
由于两类子模块电容电压直流分量的差异，降低ＣＨ
后，ｕｃ，ｈｍａｘ大于１．１ｐ．ｕ．，会增加器件电压应力。
２．１　模组的直接解耦控制

针对兼顾ＨＢＳＭ电容电压波动率及避免ＨＢＳＭ
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图４　传统排序算法下的ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容电压波形
Ｆｉｇ．４　ＨＢＳＭｓ′ａｎｄＦＢＳＭｓ′ｃａｐａｃｉｔｏｒｖｏｌｔａｇｅｓ

ｗａｖｅｓｏｆｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌｓｏｒｔｉｎｇａｌｇｏｒｉｔｈｍ

器件承受高压应力的问题，文中提出全桥及半桥模

组的直接解耦控制。其原理是根据稳态下的桥臂

输出电压指令及桥臂电流，按照现有排序均压算法

计算半桥及全桥模组的平均开关函数。

由于投切过程不涉及两类子模块电容电压瞬

时值的比较，上述方法可消除图４中两类子模块电
容电压直流分量的差异，进而防止开关器件承受过

压应力。同时，由于两类子模块充放电动作与现有

排序均压算法相同，文中称为直接解耦控制。

以图２（ｃ）中电压纹波类型为例，图５为直接解
耦下全／半桥模组平均开关函数。其中，对ｕａｐｒｅｆ、ｉａｐ、
ｕｃ同图２进行归一化处理；对Ｓａｐｆ、Ｓａｐｈ分别进行归一
化处理，其基准值分别为 ＦＵＣ、ＨＵＣ。可利用
ＭＡＴＬＡＢ定积分与零点求解函数对ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电
容的充放电能量进行计算求得 θｘ。根据排序均压
算法，得到 Ｓａｐｈ如式（１３）所示，对应 Ｓａｐｆ仍满足式
（９）。该计算可线下进行，不会增加在线控制的运
算量。通过控制两类子模块电容电压直流分量，可

防止器件承受过电压应力。

图５　基于直接解耦的全／半桥模组平均开关函数
Ｆｉｇ．５　ＳａｐｆａｎｄＳａｐｈｗｉｔｈｄｉｒｅｃｔｃｏｕｐｌｉｎｇｃｏｎｔｒｏｌ

Ｓａｐｈ＝
０　ωｔ∈［θ１，θ５）∪［θ６，θｘ）

（ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ）／（ＨＵＣ）　ωｔ∈［θ５，θ３）∪［θ４，θ６）

１　ωｔ∈［θ３，θ４）

ｕａｐｒｅｆ／（ＨＵＣ＋ＦＵＣ）　ωｔ∈［θｘ，θ１＋２π］











（１３）

２．２　模组优化解耦控制
相比现有排序均压控制，直接解耦控制虽可实

现两类子模块电容电压直流分量的调节，但未能对

电压波形进行构建，这导致在某些工况下 ＨＢＳＭ电
容存在进一步优化空间。为此，本节提出模组解耦

优化控制，在保证ＨＢＳＭ电容电压最大值不增加的
前提下，通过灵活改变Ｓａｐｈ，减小ＨＢＳＭ的充放电能
量，以进一步降低ＣＨ。

图６为稳态下的桥臂输出电压指令、桥臂电流
及全／半桥模组可输出电压，θｙ为ＨＢＳＭ在θ６后起始
投入的角度。当ｕａｐｒｅｆ为负时，ＦＢＳＭ投入；当 ｕａｐｒｅｆ大
于ＦＵＣ时，为满足桥臂输出电压指令值，ＨＢＳＭ必须
投入。该区间内可灵活分配半桥模组及全桥模组

输出电压指令。

图６　全／半桥模组投入区域
Ｆｉｇ．６　Ｔｈｅｉｎｐｕｔａｒｅａｏｆｔｈｅｆｕｌｌ／ｈａｌｆｂｒｉｄｇｅｍｏｄｕｌｅ

相同电容电压波动率下，ＨＢＳＭ一个基频周期
内充、放电能量峰值越小对应的电容需求越小［１２］。

因此，可通过降低半桥模组的充、放电能量降低其

电容需求。通过分析发现，在桥臂电流为负的区间

内，当半桥模组输出电压指令为桥臂输出电压指令

减去ＦＵＣ时，ＨＢＳＭ电容值最小。此时，半桥模组的
平均开关函数可表示为：

Ｓａｐｈ＝
ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ
ＨＵＣ

　ωｔ∈［θ５，θ６） （１４）

相应的，ＨＢＳＭ能量的变化值ＷＣＨ可表示为：

ＷＣＨ＝
１
Ｈ∫

θ６

θ５
（ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ）ｉａｐｄ（ωｔ）

ωｔ∈［θ５，θ６） （１５）
为保证电容电压平衡，ＨＢＳＭ在一个周期内的

能量净变化值应为 ０。为便于计算与分析，文中选
取全桥模组输出电压指令与半桥模组输出电压指

令的比值为Ｆ／Ｈ。此时，Ｓａｐｈ可表示为：

Ｓａｐｈ＝
ｕａｐｒｅｆ
ＮＵＣ
　ωｔ∈［θｙ，θ１＋２π］ （１６）

式中：Ｎ为桥臂子模块个数，即 Ｎ＝Ｆ＋Ｈ。相应地，
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ＨＢＳＭ能量变化值可表示为：

ＷＣＨ＝
１
Ｈ∫

θ１＋２π

θｙ

Ｈ
Ｎ
ｕａｐｒｅｆｉａｐｄ（ωｔ）

ωｔ∈［θｙ，θ１＋２π］ （１７）
其中，变量θｙ可利用ＭＡＴＬＡＢ的求零点函数对

式（１５）、式（１７）联立求解得到。此过程仍可通过线
下计算求得。

其余时间半桥模组旁路，只有全桥模组投入。

因此，一个基频周期内Ｓａｐｈ为：

Ｓａｐｈ＝

ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ
ＨＵＣ

　ωｔ∈［θ５，θ６）

０　ωｔ∈［θ１，θ５）∪［θ６，θｙ）

ｕａｐｒｅｆ
ＮＵＣ
　ωｔ∈［θｙ，２π＋θ１］













（１８）

一个基频周期内，ＨＢＳＭ能量变化的最大值为：

ＷＣＨｍａｘ＝
１
Ｈ∫

θ４

θ３
（ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ）ｉａｐｄ（ωｔ）

ωｔ∈［θ３，θ４） （１９）
Ｓａｐｆ仍满足式（９），ＦＢＳＭ能量变化最大值为：

ＷＣＦｍａｘ＝

ｍａｘ{ ∫θ２θ１ＳａｐｆＵＣｉａｐｄ（ωｔ），∫θ３θ２ＳａｐｆＵＣｉａｐｄ（ωｔ），
∫
θ４

θ３
ＳａｐｆＵＣｉａｐｄ（ωｔ），∫

θ１＋２π

θ４
ＳａｐｆＵＣｉａｐｄ（ωｔ） }

（２０）
电容ＣＨ、ＣＦ为：

ＣＨ＝
ＷＣＨｍａｘ
２εＵ２Ｃ

ＣＦ＝
ＷＣＦｍａｘ
２εＵ２Ｃ











（２１）

将式（１９）、式（２０）代入式（２１）可得优化后的
ＣＨ、ＣＦ。该计算方法使用给定的 ｍ和 φ，因此测量
环节不会导致误差。针对不同的工况，可根据上述

计算方法得到相应的数据，方便在实际应用中查找。

图７为不同 ｍ和 φ下 ＨＢＳＭ电容值的优化效
果。其中，纵坐标为解耦控制后的 ＣＨ与 ＣＦ的比值
（传统设计中的 ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电容相等）。定义解
耦优化后ＦＢＳＭ电容电压波动率恰好等于传统控制
下ＦＢＳＭ电容电压波动率的功率因数角为临界功率
因数角 φｃｒ。图７中，在 φｃｒ处发生越变的原因是采
用解耦优化后的模组平均开关函数较大降低了

ＨＢＳＭ能量变化最大值，进而使得在临界点处
ＨＢＳＭ电容值的变化较大。当 φ≤φｃｒ时，在该区间
内采用直接解耦，ＨＢＳＭ电容值降低；当φ＞φｃｒ时，采

用解耦优化后的模组平均开关函数不会影响 εＦ，且
能够在直接解耦的基础上进一步降低 ＨＢＳＭ电
容值。

图７　不同ｍ下ＨＢＳＭ电容值优化
Ｆｉｇ．７　ＯｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎｏｆＨＢＳＭｓ′ｃａｐａｃｉｔａｎｃｅ

ｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｍ

从图７中可以看出，当ｍ确定时，φ越大优化后
的ＨＢＳＭ电容值越小；当 φ确定时，ｍ越大优化后
的ＨＢＳＭ电容值越小。

３　模组解耦控制策略

３．１　基于ＨＢＳＭ电容电压闭环反馈的二次调节
首先，根据半桥模组平均开关函数和桥臂电

流，计算出各桥臂ＨＢＳＭ的电容电压纹波。以 Ａ相
上桥臂为例，ＨＢＳＭ的电容电压纹波为：

ｕ～ｃｈｒｅｆ＝
０　ωｔ∈［θ１，θ５）

１
ＣＨ∫

ωｔ

θ５

ｕａｐｒｅｆ－ＦＵＣ
ＨＵＣ

ｉａｐｄ（ωｔ）　ωｔ∈［θ５，θ６）

ｕ～ｃｈｒｅｆ（θ６）　ωｔ∈［θ６，θｙ）

ｕ～ｃｈｒｅｆ（θ６）＋
１
ＣＨ∫

ωｔ

θｙ

ｕａｐｒｅｆ
ＮＵＣ
ｉａｐｄ（ωｔ）

　　　ωｔ∈［θｙ，θ１＋２π］

















（２２）

对式（２２）进行快速傅里叶变换分析，得到
ＨＢＳＭ电容电压纹波的直流分量，进而得到 ＨＢＳＭ
电容电压指令为：

ｕａｐｃｈ，ｒｅｆ＝ＵＣ－ｕ
～
ｃｈｒｅｆ，ｄｃ＋ｕ

～
ｃｈｒｅｆ （２３）

式中：ｕ～ｃｈｒｅｆ，ｄｃ为ｕ
～
ｃｈｒｅｆ的直流分量。基于ＨＢＳＭ电容

电压闭环反馈的二次调节，比较 ＨＢＳＭ实际电容电
压与ＨＢＳＭ给定电容电压，得到差值，若其值大于
０，则认为此时半桥模组需要放电；反之，则认为此时
半桥模组需要充电。

文中以二倍频输出电压指令为例，对全桥及半
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桥模组的输出电压指令进行二次调节，图８为 Ａ相
上桥臂的二次调节流程。其中，ｕａｐｃｈ、ｕａｐｃｈ，ｒｅｆ分别为
ＨＢＳＭ实际电容电压和ＨＢＳＭ给定电容电压；ｕｄｉｆａ为
Ａ相二倍频输出电压；ｕａｐｆ１、ｕａｐｈ１分别为二次调节前
全桥及半桥模组输出电压；ｕａｐｆ、ｕａｐｈ分别为二次调节
后全桥及半桥模组输出电压。为防止模组电压指

令值的频繁变化，增加开关频率，定义 ＨＢＳＭ电容
电压容许偏差为 ｕＬ。判断 ＨＢＳＭ实际电容电压与
ＨＢＳＭ给定电容电压的差值是否大于 ｕＬ，若不大于
ｕＬ，说明偏差在允许范围内，保持二倍频电压分配方
式不变；若大于 ｕＬ，根据实际电容电压的大小进一
步改变二倍频电压分配方式。

图８　基于ＨＢＳＭ电容电压闭环反馈的二次调节流程
Ｆｉｇ．８　Ｆｌｏｗｃｈａｒｔｏｆｓｅｃｏｎｄａｒｙｒｅｇｕｌａｔｉｏｎｂａｓｅｄｏｎ
ＨＢＳＭｃａｐａｃｉｔｏｒｖｏｌｔａｇｅｃｌｏｓｅｄｌｏｏｐｆｅｅｄｂａｃｋ

以桥臂电流与二倍频电压的乘积的正负作为

判别二倍频电压对子模块电容充放电的依据。若

ＨＢＳＭ需要放电，则将属于放电时刻的二倍频电压
分配给ＨＢＳＭ或将属于充电时刻的二倍频电压分
配给ＦＢＳＭ；若ＨＢＳＭ需要充电，则将属于充电时刻
的二倍频电压分配给 ＨＢＳＭ或将属于放电时刻的
二倍频电压分配给 ＦＢＳＭ。需要注意的是，若二次
调节后的模组输出电压大于其输出电压能力，则将

超过最大输出电压的部分分配给另一类模组。

３．２　基于稳态量的全／半桥独立投切策略
图９为基于模组解耦的混合型 ＭＭＣ控制系统

框图，包含电压及电流双闭环控制、基于比例谐振

（ｐｒｏｐｏｒｔｉｏｎａｌｒｅｓｏｎａｎｃｅ，ＰＲ）的二倍频环流控制、基
于模组平均开关函数的解耦控制以及基于 ＨＢＳＭ
电容电压闭环反馈的二次调节控制。其中，Ｐ、Ｑ分
别为实际有功和无功功率；Ｐｒｅｆ、Ｑｒｅｆ分别为给定有功
和无功功率；ｉｄ、ｉｑ分别为 ｄ轴和 ｑ轴实际电流；ｉｄｒｅｆ、
ｉｑｒｅｆ分别为ｄ轴和ｑ轴给定电流；ｕｄｉｆｊ为ｊ相二倍频输

出电压；ｕｊｂｃｈ、ｕｊｂｃｈ，ｒｅｆ分别为 ＨＢＳＭ实际电容电压和
ＨＢＳＭ给定电容电压；ｕｊｂｆ１、ｕｊｂｈ１分别为二次调节前全
桥和半桥模组输出电压指令；ｕｊ为相电压；ｕｊｂｆ、ｕｊｂｈ分
别为二次调节后全桥和半桥模组输出电压指令；ｊ＝
ａ，ｂ，ｃ，为Ａ、Ｂ、Ｃ三相；ｂ＝ｐ，ｎ，为上、下桥臂。根据
输出的内电势指令ｅｊｒｅｆ以及直流侧额定电压Ｕｄｃ计算
桥臂输出电压的指令 ｕｊｂｒｅｆ。由锁相环（ｐｈａｓｅｌｏｃｋｅｄ
ｌｏｏｐ，ＰＬＬ）提供的相位 θｐｌｌ以及根据式（９）、式（１８）
计算得到的全桥模组与半桥模组的平均开关函数，

得到全桥模组与半桥模组输出电压的指令。环流

控制的ｕｄｉｆｊ与桥臂电流 ｉｊｂ相乘输入到 ｓｉｇｎ函数（符
号函数：输入为负时，输出－１；输入为正时，输出 １；
输入为０时，输出 ０），ｕｊｂｃｈ与 ｕｊｂｃｈ，ｒｅｆ相减得到 Δｕ输
入到ｓｉｇｎ函数，将上述ｓｉｇｎ函数的２个输出量相加
得到ｚｓ，Δｕ经ａｂｓ函数（绝对值函数：输出为输入的
绝对值）与 ｕＬ相减得到 ｄｖ。ｄｖ为正时，对模组输出
电压指令进行二次调节，再根据 ｚｓ是否等于０，判断
分配的方式，得到最终的模组输出电压指令。然后

经过载波相移正弦脉宽调制（ｃａｒｒｉｅｒｐｈａｓｅｓｈｉｆｔｅｄｓｉ
ｎｕｓｏｉｄａｌｐｕｌｓｅｗｉｄｔｈｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＣＰＳＳＰＷＭ）或最近
电平逼近调制（ｎｅａｒｅｓｔｌｅｖｅｌｍｏｄｕｌａｔｉｏｎ，ＮＬＭ）后得
到脉冲触发信号。

图９　解耦控制的混合型ＭＭＣ控制系统
Ｆｉｇ．９　ＳｙｓｔｅｍｏｆｈｙｂｒｉｄＭＭＣｃｏｎｔｒｏｌ

ｗｉｔｈｄｅｃｏｕｐｌｉｎｇｃｏｎｔｒｏｌ

混合型ＭＭＣ工作在高调制比工况时，两类子
模块输出电压差异性明显，这可能会导致全／半桥
电容电压不均衡，出现模组持续充、放电的现

象［１３，２５］。为避免此问题，文中提出基于 ＨＢＳＭ电容
电压闭环反馈的二次调节控制。

４　仿真验证

为验证所提出的子模块电容优化方法有效性，

基于ＭＡＴＬＡＢ／Ｓｉｍｕｌｉｎｋ搭建了单端混合型ＭＭＣ的
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仿真模型，仿真参数参考文献［１８］，并在其基础上
进行相应修改，如表 １所示。调制方式参考文献
［２５２６］。传统控制的 ＨＢＳＭ与 ＦＢＳＭ电容值 Ｃ按
照ＦＢＳＭ电容电压波动率εＦ＝７％设计；解耦优化的
ＨＢＳＭ与ＦＢＳＭ电容值按照优化后 ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ电
容电压波动率εＦ＝７％设计；考虑到子模块电容电压
实际值的一致性，在仿真中将二次调节的容许偏差

ｕＬ设置为０。

表１　混合型ＭＭＣ仿真参数
Ｔａｂｌｅ１　ＨｙｂｒｉｄＭＭＣｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｐａｒａｍｅｔｅｒｓ

参数 数值 参数 数值

有功功率／ＭＷ ５００ ＨＢＳＭ个数 １００

直流电压／ｋＶ ３２０ ＦＢＳＭ个数 ２００

交流侧电压／ｋＶ ２５６ ＵＣ／ｋＶ １．６

桥臂电抗／ｍＨ １０６ 功率因数 １

ＣＦ／ｍＦ ６．６５４ Ｃ／ｍＦ ６．６５４

ＣＨ／ｍＦ ０．６２３

　　为验证文中所提优化方法中二次调节的效果，
以ｍ＝１．７为例，对混合型 ＭＭＣ二次调节投入前后
的Ａ相上桥臂子模块平均电容电压ｕｃａｐ波形进行分
析，如图１０所示。

图１０　ｍ＝１．７混合型ＭＭＣ仿真波形
Ｆｉｇ．１０　ＨｙｂｒｉｄＭＭＣｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｗａｖｅｆｏｒｍｓｗｉｔｈｍ＝１．７

从图１０（ａ）中可以看出，二次调节后的全桥及
半桥模组全投入和全旁路的区间减小，会影响器件

的开关损耗。选取器件 ＡＢＢ５ＳＮＡ１５００Ｅ３３０３００进

行计算［２７］，换流器总损耗仅增加２．２７６％，对总损耗
影响较小。

从图１０（ｂ）中可以看出，在未投入二次调节的
区间，ＦＢＳＭ与ＨＢＳＭ的电容电压不均衡，有发散的
趋势；在投入二次调节后，ＨＢＳＭ电容电压开始跟随
二次调节控制中ＨＢＳＭ电容电压指令值，并逐渐达
到稳态。结合图１０（ａ）中的全桥及半桥模组的平均
开关函数可以看出，二次调节对全桥及半桥模组的

开关函数进行了微调，实现了模组间的均压。

为更直观地体现文中所提优化方法的效果，以

ｍ＝１．７为例，混合型 ＭＭＣ传统排序和解耦优化的
ＦＢＳＭ与ＨＢＳＭ平均电容电压和实际电容电压如图
１１所示。

图１１　ｍ＝１．７传统排序与解耦优化的子模块电容电压
Ｆｉｇ．１１　Ｔｈｅｃａｐａｃｉｔｏｒｖｏｌｔａｇｅｏｆｓｕｂｍｏｄｕｌｅｔｒａｄｉｔｉｏｎａｌ
ｓｅｑｕｅｎｃｉｎｇａｎｄｄｅｃｏｕｐｌｉｎｇｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎｗｉｔｈｍ＝１．７

图 １１中，ｕｃｆ，ｄｃ１、ｕｃｈ，ｄｃ１分别为传统排序下的
ＦＢＳＭ及 ＨＢＳＭ电容电压的直流分量；ｕｃｆ，ｄｃ２、ｕｃｈ，ｄｃ２
分别为解耦优化的ＦＢＳＭ及ＨＢＳＭ电容电压的直流

４５１



分量。由图 １１（ａ）可以看出，传统排序下 Δｕｃ，ｆｍａｘ＝
２４３Ｖ，εＦ＝７．６％，与设计值基本一致，但 ＦＢＳＭ与
ＨＢＳＭ电容电压的直流分量差值为８２Ｖ，差异较大。
由图１１（ｃ）可以看出，解耦优化后 Δｕｃ，ｆｍａｘ与 Δｕｃ，ｈｍａｘ
基本一致为２０７Ｖ，εＨ＝６．５％，且 ＦＢＳＭ与 ＨＢＳＭ电
容电压直流分量差值仅为 ７Ｖ，差异较小。由于子
模块电容电压间的差异性，实际模组电容电压的波

动率会大于电容电压平均值的波动率，如图１１（ｂ）、
图１１（ｄ）所示。传统排序和解耦优化的Δｕｃ，ｆｍａｘ分别
为３１６Ｖ和３１５Ｖ，实际模组电容电压波动率分别为
９．９％和 ９．８％，其子模块电容电压波动均在允许范
围之内。

综上，文中提出的优化方法在降低 ＨＢＳＭ电容
值的同时保证了ＦＢＳＭ与ＨＢＳＭ电容电压的波动率
和直流分量。解耦优化后 ＨＢＳＭ电容值为传统排
序下ＨＢＳＭ电容值的９．４％，与图７（ｃ）中计算结果
基本一致。

为更好地验证文中所提方法的普适性，分别对

ｍ＝１．５和ｍ＝１．６进行仿真验证，仿真波形如图 １２
所示。相比表１中的仿真参数，仅子模块电容参数
变动，当ｍ＝１．５时，ＣＦ＝４．５９７ｍＦ、ＣＨ＝０．９９９ｍＦ；当
ｍ＝１．６时，ＣＦ＝５．６３３ｍＦ、ＣＨ＝０．８４４ｍＦ。

图１２　ｍ＝１．５与ｍ＝１．６解耦优化的子模块
平均电容电压波形

Ｆｉｇ．１２　Ｄｅｃｏｕｐｌｅｄｏｐｔｉｍｉｚｅｄｓｕｂｍｏｄｕｌｅａｖｅｒａｇｅｃａ
ｐａｃｉｔｏｒｖｏｌｔａｇｅｗａｖｅｆｏｒｍｗｉｔｈｍ＝１．５ａｎｄｍ＝１．６

从图１２中可以看出，解耦优化后的 ＦＢＳＭ与
ＨＢＳＭ电容电压的波动率基本一致。当 ｍ＝１．５时
Δｕｃ，ｈｍａｘ＝２３７Ｖ，εＨ＝７．４％；当 ｍ＝１．６时 Δｕｃ，ｈｍａｘ＝
２２４Ｖ，εＨ＝７．０％。ＦＢＳＭ与ＨＢＳＭ电容电压的直流
分量差异较小，得到了有效的控制。

为验证２．２节所分析的电容优化效果与运行调
制比间的规律，对单位功率因数下的不同调制比工

况进行仿真。除子模块电容值外，其他仿真参数见

表１。其中，ＨＢＳＭ与ＦＢＳＭ电容值均按照解耦优化
后εＨ＝εＦ＝７％设计。解耦优化的仿真结果见表２。

表２　不同调制比下的解耦优化仿真结果
Ｔａｂｌｅ２　Ｓｉｍｕｌａｔｉｏｎｒｅｓｕｌｔｓｄｅｃｏｕｐｌｉｎｇ

ｏｐｔｉｍｉｚａｔｉｏｎｕｎｄｅｒｄｉｆｆｅｒｅｎｔｍ

ｍ ＣＦ／ｍＦ ＣＨ／ｍＦ εＨ／％ ＣＨ／ＣＦ

１．５０ ４．５９７ ０．９９９ ７．４ ０．２２０

１．５５ ５．１１７ ０．９３２ ６．９ ０．１８０

１．６０ ５．６３３ ０．８４４ ７．０ ０．１５０

１．６５ ６．１４６ ０．７３９ ６．８ ０．１２０

１．７０ ６．６５４ ０．６２３ ６．５ ０．０９４

１．７５ ７．１５８ ０．５０１ ６．９ ０．０７０

１．８０ ７．６５８ ０．３７６ ６．６ ０．０４９

　　表２中εＨ为优化后 ＨＢＳＭ平均电容电压的波
动率；ＣＨ／ＣＦ为优化后的 ＨＢＳＭ电容值与传统排序
下子模块电容值的比值，优化效果与图７中的理论
计算值基本一致。从表中可看出，解耦优化有效的

降低了ＨＢＳＭ电容值；当功率因数一定时，ｍ越大
解耦优化的效果越好。

５　结论

针对高调制比混合型 ＭＭＣ电容电压波动率小
的问题，文中提出模组解耦控制，在不影响 ＨＢＳＭ
电容电压最大值的前提下，降低其电容值，仿真结

果验证了所提方法的可行性和有效性。文中主要

结论如下：

（１）当１．５≤ｍ≤１．８，０．９≤ｃｏｓφ≤１时，εＨ／εＦ＜
０．６５，此时ＨＢＳＭ电容电压波动率较小。

（２）提出可实现ＨＢＳＭ充放电能量最小的模组
平均开关函数设计原则，在固定 ＨＢＳＭ电压波动率
下，可有效降低其电容值；且对于单位功率因数，调

制比越大，所提方法的优化效果越显著。

（３）解耦控制策略可对ＦＢＳＭ、ＨＢＳＭ的充放电
进行独立控制，可实现子模块电容电压直流分量及

电压纹波的准确控制。
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孙标

　　孙标（１９９７），男，硕士在读，研究方向为电
力电子、模块化多电平换流器（Ｅｍａｉｌ：１４７９７３
４２０７＠ｑｑ．ｃｏｍ）；

路茂增（１９８８），男，博士，讲师，通信作者，
研究方向为高压大容量柔性直流输电的控制

与保护技术（Ｅｍａｉｌ：ｌｕｍａｏｚ＠ｓｄｕｔ．ｅｄｕ．ｃｎ）；
张存山（１９６５），男，博士，教授，研究方向

　　　 为特种电机的设计及控制、电力电子在电力系

　　　 统中的应用。
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７５１ 孙标 等：基于模组解耦控制的高调制比混合型ＭＭＣ电容优化方法


