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摘要：针对模块化多电平变换器（MMC）存在的电容电压在不同工况下易出现波动的问题，设计了一种基

于环流注入的MMC电容电压平衡控制策略，其中环流参考是基于桥臂电流瞬时值和对应调制信号获得的。

相对于传统环流注入方案，新方案不需要确定输出电流的幅值和相位，具有一定的优势。此外，电容电压平衡

控制方案中还设计了能够跟踪环流参考的闭环控制器。最后，搭建了5 kV·A级MMC样机开展了相关试验，

试验结果验证了新型电容电压控制器的效果。
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MMC Capacitor Voltage Balancing Control Strategy Based on Circulating Current Injection
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Abstract: To solve the problem that the capacitance voltage of the modular multilevel converter（MMC）tends to
fluctuate under different operating conditions，an MMC capacitor voltage balancing control strategy based on
circulating current injection was presented. The circulating current references were obtained from the instantaneous
values of the arm current and corresponding modulation signal of the phase leg. Compared with the traditional
circulation injection scheme，the new scheme did not need to determine the amplitude and phase of the output current
and has certain advantages. In addition，a closed-loop controller capable of tracking the circulating reference was also
designed in the capacitive voltage balance control scheme. Finally，a 5 kV·A MMC prototype was built to carry out
relevant tests. The test results verify the effectiveness of the new capacitor voltage controller.
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模块化多电平变换器（MMC）目前在大功率

电能变换领域有广泛的应用［1］，如高压直流输电

系统［2-4］、柔性交流输电系统［5-6］、新能源接入系

统［7-8］和高压变频驱动系统［9-10］。MMC的主要优

势在于：1）可扩展性，可适用于不同的功率和电压

等级；2）模块化设计，易于工程批量生产和使用。

MMC 中每个子模块（submodules，SM）中都

含有独立的电容，故存在电容电压平衡问题［11］。

同时，电容电压的波动与MMC的每个桥臂内的

环流相关。文献［12］提出了一种基于消除桥臂电

流 2次谐波的闭环控制策略；文献［13］引入一种

控制策略来消除环流中的交流分量。这些策略

降低了桥臂电流的有效值，从而降低了MMC的

损耗，但电容电压纹波需要进一步降低。文献［14］

中将2次谐波注入到MMC环流中以实现电容电

压纹波的减小；文献［15］还考虑了将 2次谐波和

4次谐波等高次谐波同时注入以期获得更好的效

果。这些方法的主要缺点是它们依赖于MMC输

出电流的幅值和相位信息，并需要使用额外的查

找表。

本文在前述文献基础上，设计了一种新型的

基于环流注入的MMC电容电压平衡控制策略。
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环流参考值是对桥臂输出电流瞬时值、对应调制

信号和振荡功率综合分析得到的。此外，还设计

了MMC的环流控制器。相对于传统环流注入方

案，新方案不需要测量输出电流幅值和相位，具

有一定的优势。最后，搭建了小功率MMC样机，

每个桥臂有 5个SM，并开展了相关试验，对新型

MMC电容电压平衡控制策略进行了试验验证。

1 MMC的结构和工作原理

图 1 为 MMC 单相电路的示意图。三相

MMC由6个桥臂构成，每个桥臂含有N个级联的

SM，SM采用半桥拓扑结构。桥臂上的电感L可

限制故障电流。根据每个SM中功率器件S1和S2

的开关状态，每个SM的输出电压可以等于其电

容电压uC或0。图2为仅显示桥臂中激活的SM，

激活的 SM 的输出电压为 uC，反之则为未激活。

由于未激活SM的输出电压为0，因而这些SM不

会将其电容器接入到桥臂中，所以也不在图 2中

显示。

施加到上、下桥臂电感两端的电压和差分电

压为
ucomm =(uu + ul)/2 （1）
udiff = (uu - ul)/2 （2）

式中：ucomm 为上下桥臂电感两端的电压；udiff 为

差分电压；uu 为上桥臂电压；ul 为下桥臂电压。

假设桥臂支路通过阻抗 zout连接到电网电压

ea，然后应用叠加原理，可获得桥臂的共模和差模

等效电路，如图3所示。

根据图3，共模电流和差分电流分别为
icomm =(iu + il)/2 = ia /2 （3）

idiff = (iu - il)/2 （4）

式中：icomm 为共模电流；idiff 为差分电流；iu 为上

桥臂电流；il为下桥臂电流；ia 为输出电流。

由式（3）和式（4），可推导出桥臂电流如下：

iu = icomm + idiff = ia /2 + idiff （5）

il = icomm - idiff = ia /2 - idiff （6）

图 3a 和图 3b 中的 2 个电路可以独立分析。

差分电压可用于控制差分电流，而不会对输出电

流产生影响。根据图3b，差分电流为

idiff = 1
L ∫0t

udiff dt + Idiff0 （7）

式中：Idiff0 为差分电流的初始值；L为桥臂电感。

在本文中，差分电流也即是环流。这是因为它在

桥臂中循环而不出现在输出电流 ia 中。在下一节

分析中可以看到，环流中必须包含 1个直流分量

Idc，这对于保持电容电压在其参考值附近至关重

要。另一方面，可以在环流中设置一些交流分量

idiffac以满足控制相关的目标，例如最小化SM电容

电压纹波或桥臂电流均方根值以提高MMC系统

图1 MMC单相电路示意图

Fig.1 Single-phase circuit schematic of the MMC

图2 只含激活SM的电路

Fig.2 Circuit with only activated SM

图3 MMC桥臂等效电路

Fig.3 Bridge arm equivalent circuit of the MMC
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效率。因此，一般来说，环流的组成如下式：

idiff = Idc + idiffac （8）

2 MMC桥臂的瞬时功率

SM电容电压与桥臂瞬时功率紧密相关，因

此，有必要分析桥臂中的能量变化，以便对MMC

进行适当的控制。图4为等效电压源表示的桥臂

电路示意图。

假设桥臂电感很小，则电感上的压降和功率

都很小。在此假设下，桥臂的功率为
Pu = (Udc /2 - uac)iu （9）
Pl = -(Udc /2 + uac)il （10）

式中：Pu为上桥臂功率；Pl为下桥臂功率；Udc为直

流电压。

假设幅值范围在［−Udc/2，Udc/2］内的桥臂参

考电压的交流分量 uac 和MMC的输出电流为正

弦，有：
uac = uam(Udc /2)= ma(Udc /2)cos(ωt) （11）

ia = Îa cos(ωt + φ) （12）

式中：φ为输出电流相角；uam为调制信号，归一化

后范围在［−1，1］内；ma 为调制比；ω为输出角频

率；Îa 为输出电流幅值。

将式（5）、式（6）、式（11）和式（12）代入式（9）

和式（10），可推导出上桥臂和下桥臂的功率为

Pu = - maUdc Îa

8
cos φ +

Udc Îa

4
cos(ωt + φ)-

maUdc Îa

8
cos(2ωt + φ) +

Udc

2
idiff - maUdc

2
cos(ωt)idiff

（13）

Pl = - maUdc Îa

8
cos φ - Udc Îa

4
cos(ωt + φ)-

maUdc Îa

8
cos(2ωt + φ) +

Udc

2
idiff +

maUdc

2
cos(ωt)idiff

（14）

在稳态下，桥臂中不应出现直流源，否则，电

容中的累积能量将不断增加或减少。因此，环流

idiff必须包含能够补偿式（13）和式（14）中第1项的

直流分量。而式（13）和式（14）中其他项表明桥

臂中存在功率振荡，因此电容电压会有波动。通

过实施适当的环流控制，可降低这些电压纹波。

3 环流参考

3.1 直流环流

为了减少MMC系统的半导体功率器件的损

耗，桥臂电流的均方根值应尽可能小。这可以通

过施加仅包含直流分量的环流来实现（idiffac=0），

于是有：

idiff = Idc （15）

将式（15）代入式（13）、式（14），并迫使直流功率

项为零，可以推导出：

idiff = Idc =
ma Îa

4
cos φ （16）

在此假设下，桥臂功率变为

Pu =
Udc Îa

4
cos(ωt + φ)- m2

aUdc Îa

8
cos φ cos(ωt)-

maUdc Îa

8
cos(2ωt + φ)

（17）

Pl = -Udc Îa

4
cos(ωt + φ) +

m2
aUdc Îa

8
cos φ cos(ωt)-

maUdc Îa

8
cos(2ωt + φ)

（18）

式（17）、式（18）表明，桥臂的功率将以角频

率ω和2ω振荡。整个上下桥臂的功率振荡通过

Pu和Pl给出，在这种情况下，Pu+Pl只包含2次谐波

项。桥臂电流的有效值为

iurms = Ilrms =
Îa

2 2

m2
a

2
cos2φ + 1 （19）

这是可达到的桥臂电流最小值，因此，在该条件

下可实现MMC的最大效率。

3.2 2次谐波电流注入

除了直流分量外，可在环流中注入 2次谐波

电流如下：

idiff = Idc + Î2 cos(2ωt + φ2) （20）

将式（20）代入式（13）、式（14），2次功率振荡

可通过注入环流消除，环流计算如下式：

idiff =
ma Îa

4
cos φ +

ma Îa

4
cos(2ωt + φ) （21）

图4 等效电压源表示的桥臂电路示意图

Fig.4 Phase leg circuit diagram represented
by equivalent voltage sources
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进而桥臂功率变为

Pu =
Udc Îa

4
1 +

m2
a

2
[
m2

a

8
- 1 +(m2

a - 2)cos2φ] ×

cos(ωt + φ′)- m2
aUdc Îa

16
cos(3ωt + φ)

（22）

Pl = -Pu （23）

其中 φ′ = a tan
(4 -m2

a)sin φ
(4 - 3m2

a)cos φ

可观察到，在此情况下，Pu和Pl的总和为零，

这意味着整个桥臂内无能量振荡。式（17）、式

（18）中出现的 2 次功率振荡在式（22）和式（23）

中被抵消。同时，出现了幅值较小的 3 次谐波。

此外，1 次功率振荡项的振幅比前一种情况低。

与仅注入直流环流的情况相比，这些因素导致

电容电压纹波进一步减小，而桥臂电流的均方

根值为

Iurms = Ilrms =
Îa

2 2

m2
a

2
(1 + cos2φ) + 1 （24）

与式（19）相比，将2次谐波电流注入到环流中会增

大桥臂电流的均方根值，进一步会产生额外的损

耗。但桥臂电流中适当的2次谐波会降低电容电

压纹波。然而，根据式（21），需要确定输出电流的

幅值和相位，以便为环流定义合适的2次谐波。

3.3 由瞬时值确定环流的第1种方法

为了抑制电容电压波纹，串联电容器应承载

更多的输出电流。如果图2模型中的电感L被假

定为零，这种情况会自然发生。虽然其是系统的

简化表示，但在这种假设下在桥臂中产生的电流

将有助于确定合适的环流参考。

将上桥臂和下桥臂电容 Cu 和 Cl 定义为由上

桥臂和下桥臂中激活的 SM 引入的总电容瞬时

值。因此，在任何时刻激活的SM数量定义了 Cu

和 Cl 的值。如果变量u和 l分别是上桥臂和下桥

臂串联SM的数量，则桥臂电容的瞬时值为

Cu = C/u （25）

Cl = C/l （26）

式中：Cu ，Cl 分别为上、下桥臂电容；C为总电容。

相电流 ia 在上桥臂和下桥臂上分布如下式：

iu = ia

Cu

Cu + Cl

= ia
l

u + l （27）

il = ia

Cl

Cu + Cl

= ia
u

u + l （28）

在开关周期内计算u和 l的平均值，如下式：

u = N
1 - uam

2
（29）

l = N
1 + uam

2
（30）

式中：N为级联的SM个数。

将式（29）和式（30）代入式（27）和式（28），桥

臂电流变为

iu = ia

1 + uam

2
（31）

il = ia

1 - uam

2
（32）

式（31）、式（32）为桥臂电流提供了瞬时参考。考

虑式（4），则环流为

idiff =
iauam

2
（33）

式（33）给出了直接从输出电流和调制信号

的瞬时值计算环流参考的计算方法。如果调制

信号和输出电流分别为式（11）和式（12）中假设

的正弦曲线，则环流与式（21）相同。但值得注意

的是，在这种情况下，电流参考是从式（33）中的

瞬时值计算获得的，无需确定输出电流的幅值和

相位。这在实际MMC中实现时具有优势，因为

控制器可随时通过采样获得瞬时值。

3.4 由瞬时值确定环流的第2种方法

从瞬时值计算环流参考还有第2种方法。假

设开关频率较高，特定桥臂中的所有SM将以相

同的占空比运行。因此，电容器充电和放电的时

间相同。图5为具有等效桥臂电容的桥臂电路示

意图。可以看出，激活的SM提供了大于C的等

效（或平均）电容。

从能量守恒的角度可找到等效电容的值。

上桥臂中所有SM电容在时间间隔［t0，t1］内的能

量变化为

ΔεCu = εCu1 - εCu0 = NC(u2
C1 - u2

C0)/2 （34）

式中：uC0和uC1为 t0和 t1时刻的电压；εCu0，εCu1为 t0和

图5 具有等效桥臂电容的桥臂电路示意图

Fig.5 Phase leg circuit with equivalent arm capacitances
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t1时刻的电容储能；ΔεCu为时间间隔［t0，t1］内的能

量变化。

对于被激活的SM，ΔεCu必须是相同的，假定它们

具有等效电容 C ′
u ，而不是 C ，则

ΔεCu = εCu1 - εCu0 = uC ′
u(u

2
C1 - u2

C0)/2 （35）

根据式（34）和式（35），SM等效电容值为

C ′
u = N

u
C （36）

对于下桥臂，分析也是类似的，SM等效电容值为

C ′
l = N

l
C （37）

因此，考虑到上桥臂和下桥臂分别有u和 l个

激活的SM，等效桥臂电容值为

Cuequ =
C ′

u

u
= N

u2 C （38）

Clequ =
C ′

l

l
= N

l2 C （39）

根据式（27）和式（28），桥臂电流分布为

iu = ia

Cuequ

Cuequ + Clequ

= ia
l2

u2 + l2 （40）

il = ia

Clequ

Cuequ + Clequ

= ia
u2

u2 + l2 （41）

将式（29）和式（30）代入式（40）和式（41），桥臂电

流变为

iu =
ia

2
(1 + uam)2

(1 + u2
am)

（42）

il =
ia

2
(1 - uam)2

(1 + u2
am)

（43）

式（42）、式（43）提供了桥臂电流的瞬时参考值。

考虑式（4），则环流为

idiff =
iauam

1 + u2
am

（44）

式（44）也给出了直接从输出电流和调制信

号的瞬时值计算环流参考的计算方法。如果调

制信号和输出电流分别为式（11）和式（12）中假

设的正弦曲线，同时将式（44）中的环流被代入到

式（13）和式（14）中，则直流功率分量不会消除。

这意味着此方法不会为环流提供适当的直流参

考值。尽管如此，还是可以通过使用比例积分控

制器来进行补偿。另一方面，由式（44）提供的交

流分量可使电容电压纹波进一步减小。

4 零序分量注入

为了扩展MMC的线性工作范围，可以将零

序 3次谐波引入至调制信号中，即 a相的调制信

号变为

uam = ma cos(ωt)- ma

6
cos(3ωt) （45）

假设输出电流为正弦，将式（45）代入式（33）

得到环流的参考值如下：

idiff =
ma Îa

4
[cos φ + cos(2ωt + φ)]-

ma Îa

24
[cos(2ωt - φ) + cos(4ωt + φ)]

（46）

桥臂功率中会出现以下谐波分量：
Pu,Pl = fu(ωt,3ωt,4ωt,5ωt) （47）

较高频率项幅值非常小，因此它们对功率振荡

的贡献很小。基频项在上桥臂和下桥臂之间产生

能量波动。在方法2中，假设输出电流为正弦，通

过将式（45）代入式（44）可获得环流参考，如下式：

idiff =
ma Îa

2
∙

cos φ + cos(2ωt + φ)- 1
6

cos(2ωt - φ)- 1
6

cos(4ωt + φ)

1 + ma[cos(ωt)- 1
6

cos(3ωt)]

（48）

在这种情况下，桥臂功率中也将出现较多谐波分

量。尽管如此，与方法1一样，最重要的还是低频分量。

5 电容电压纹波分析

下面对MMC稳态运行时产生的电容电压纹

波幅值进行分析。首先假设：1）电容电压纹波从

MMC的平均模型［16］中得到；2）分析中假设差模

电流已施加在模型上；3）平均模型中省略了开关

频率处的纹波；4）3次谐波已注入调制信号以实

现最大线性工作区（ma=［0，1.15］）。

MMC上桥臂电容电压可表示为［16］

uCu = 1
C ∫0t

iu

1 - uam

2
dt + UCu0 （49）

其中，UCu0 为上桥臂电容电压初值，通过施加环

流 idiff到式（49）中的 iu，可得到电容电压，即电容电

压峰峰值ΔUC可得到；电容电压振幅可由标么化

幅值ΔUCn/2表示如下：
ΔUCn

2
=

ΔUC/2
Irms /( fC) （50）

式中：ΔUC 为电容电压峰峰值；Irms 为输出电流的

有效值，桥臂电流被标幺化为输出电流有效值；f

为基波频率；C 为SM电容值。

图6～图8分别为注入直流环流、采用方法1

注入环流和采用方法2注入环流时的电容电压纹

波和桥臂电流有效值波形。可以看出，仅注入直

流分量会在较大调制比下产生比其他方法更多
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的电压纹波；另一方面，它降低了桥臂电流的有

效值，使得MMC中的损耗更低。方法2比方法1

产生更小的电容电压纹波；方法 2产生的电流有

效值略高于方法 1。图 6～图 8 采用的是标么化

处理，对于MMC电容选型非常适用。

6 环流控制

如前所述，输出电流和环流可以独立解耦控

制，因此，通用的电流控制技术都可应用于输出

电流控制。为了实现对前面给出的环流参考进

行跟踪，需设计环流的闭环控制器。图 9为环流

控制器框图，其中控制器需要有 3个输入来规定

环流参考 i*
diff 。

1）分量（1）。该分量是由式（33）或式（44）计

算给出的瞬时环流参考。2个电流参考中都包含

有交流分量和直流分量。采用方法 1，即用式

（33）计算时，假设MMC无损耗，估计值中包含保

持桥臂功率平衡所需的直流分量，故需要额外控

制直流电流。采用方法2，即用式（44）计算时，直

流分量提供的参考值不够准确，因此也需要额外

增加控制。

2）分量（2）。该分量为额外的直流分量，用

于将 SM 电容中存储的平均功率保持在其参考

值。为了确定该直流分量，需计算存储在电容器

中的能量与其参考值之间的误差，然后通过PI控

制器将稳态误差控制为零。

3）分量（3）。该分量为基频电流分量，该电

流分量在每相上桥臂和下桥臂之间交换能量，故

其有助于维持桥臂之间的能量平衡。为了实现

平衡算法的最佳性能，该项应该与调制信号的基

波分量同步。由于上臂和下臂之间存在能量波

动，所以在该环路中需要低通滤波器。

通过上述 3个分量组合，可以得到环流参考

i*
diff ，然后馈送到图9中的电流控制器。电流控制

器包含PI控制器、基频谐振控制器、2倍频谐振控

制器和4倍频谐振控制器。

7 试验验证

为了对MMC电容电压平衡控制策略进行验

证，搭建了MMC原理样机，并进行了相关试验，

图7 采用方法1注入环流时的电容电压纹波

和桥臂电流有效值

Fig.7 Capacitor voltage ripple and phase leg current RMS
with circulating current injection by method 1

图6 直流环流注入时的电容电压纹波

和桥臂电流有效值

Fig.6 Capacitor voltage ripple and phase leg current RMS
with DC circulating current injection

图8 采用方法2注入环流时的电容电压纹波

和桥臂电流有效值

Fig.8 Capacitor voltage ripple and phase leg current RMS
with circulating current injection by method 2

图9 环流控制器框图

Fig.9 Block diagram of the circulating current controller
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样机的额定容量为5 kV·A，每桥臂有5个SM，具

体的试验系统参数为：原理样机额定容量 S=5

kV·A，子模块电容容值 C=3.6 mF，桥臂电感 L=

3.6 mH，负载电阻 Ra=36 Ω，负载电感 La =5 mH，

输入直流电压Udc =300 V，直流电容容值Cdc =3.3

mF，载波频率 fs =4 kHz，桥臂子模块个数N=5，调

制比ma =0.9，直流电压PI控制器参数Kpd =0.011，

直流电压PI控制器参数Kid =0.07，桥臂功率平衡

控制参数 K1=0.021，环流 PI 控制器参数 Kpi=

0.011，环流 PI 控制器参数 Kii=0。MMC 的负载

为串联 RL 负载，连接在 MMC 输出相和直流链

路中点之间，直流链路中点由两个串联电容Cdc获

得。控制算法采用实时仿真系统dSPACE（dS1103）

实现。

图10为分别采用直流环流、方法1计算的环

流和方法2计算的环流时的环流试验波形和输出

电流试验波形。如图 10a所示，环流几乎是恒定

的；图 10b中，环流存在 2次谐波；图 10c中，环流

存在附加的谐波分量。

图11为采用3种不同方法时，上桥臂和下桥

臂SM电容电压。对比图11a和图11b可看出，采

用方法1，即2次谐波注入到环流后，电容电压纹

波大大降低。此外，图 11c中结果显示了通过使

用方法 2可进一步降低电容电压纹波。图 10a～

图 10c 对比总结出不同注入电流的幅值，如表 1

所示，表 2 为 3 种情况下的电容电压纹波幅值。

从表 2中可以看出，使用方法 2对比直流电流注

入和方法 1分别降低了 27%和 10%的MMC直流

电压纹波。

8 结论

本文对MMC电容电压平衡控制问题开展了

相关研究。研究通过分析桥臂瞬时功率展开，然

后推导出 3种环流注入的参考值表达式，并对应

分析了电容电压纹波变化和设计了闭环控制

器。最后通过试验对控制策略的效果进行了验

证。总结全文，主要结论如下：

1）环流参考可通过桥臂电流瞬时值和对应

调制信号获得，不需要确定输出电流的幅值和相

位，易于工程实现。

2）通过分析计算3种不同环流注入对应的电

图10 不同环流注入下的电流试验波形

Fig.10 Experiment waves of the currents with different
circulating current injection

表1 不同方法注入电流的幅值对比

Tab.1 Comparison of amplitudes of injected
currents by different methods

图11 不同环流注入下的电容电压试验波形

Fig.11 Experiment waves of the capacitor voltages
with different circulating current injection

表2 电容电压纹波幅值对比

Tab.2 Comparison of the capacitor voltage ripple amplitude
环流形式

直流环流

方法1
方法2

电容电压纹波幅值ΔUC /2/V
1.3
1.05
0.95

环流形式

直流环流

方法1
方法2

电流最大幅值/A
1.5
2.7
3.8
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容电压波动，可为MMC电容选型提供基础。

3）应用新型基于环流注入的MMC电容电压

平衡控制策略，桥臂子模块的电容电压纹波能得

到有效控制，3组试验结果验证了其有效性。
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4 结论

本文首先给出了非隔离型H6桥单相光伏并

网逆变器的电路结构以及传统的调制策略，分析

了传统调制策略无法传输无功功率的原因。针

对无功传输问题，提出了新型H6桥逆变器调制

策略，给出了其发射无功时的工作模态。最后通

过仿真和实验验证了本文所提出调制策略的有

效性。
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