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ABSTRACT: The modular multilevel converter (MMC) 

topology has been widely used in medium/high voltage 

high-power transmission and distribution and motor drive 

fields. The full-bridge submodule (FB-SM) MMC topology 

with fault handling capability is currently receiving increasing 

attention and application. However, in order to suppress the SM 

capacitor voltage ripple, the usage of SM capacitors with larger 

capacitance significantly increases the hardware cost and 

volume of the system. In this paper, a modified FB-SM with 

active power decoupling circuit (APD-SM) is introduced, it 

combines the ability of capacitor voltage ripple suppression 

and DC fault traversal through device reuse without changing 

the external output characteristics of the topology. Compared to 

traditional MMC, the SM capacitor voltage ripple of this 

topology can be suppressed significantly in the full power 

factor range. The deduction rules, operating principles, 

modulation methods, and control strategies of this topology are 

introduced in this artical. In addition, key parameters in the 

topology structure are designed and the topology is compared 

with traditional FB-SM topology from multiple aspects. 

Finally, the simulation and experimental platform of MMC 

with APD-SM and FB-SM (Abbreviated as APD-MMC and 

FB-MMC, respectively) are built, and experimental verification 

was conducted based on the prototype model. Simulations and 

experimental results verify the validity of the APD-MMC 

topology and control strategy. 
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摘要：模块化多电平变换器(modular multilevel converter，

MMC)拓扑已广泛应用于中高压大功率输配电和电机驱动

领域。其中，具有直流故障穿越能力的全桥子模块

(full-bridge submodule，FB-SM)型 MMC 拓扑目前正受到越

来越多的关注和应用，但为了抑制子模块电容电压纹波，需

使用较大电容值的子模块电容，其显著增加系统的硬件成本

和体积。该文提出一种基于器件复用的有源功率解耦型

FB-SM(FB-SM with active power decoupling，APD-SM)，通

过子模块中的器件复用，使其兼具电容电压纹波抑制和直流

故障穿越能力，同时不改变 MMC 拓扑的外输出特性。相较

于传统 FB-SM 拓扑，该拓扑可在全功率因数范围内显著抑

制子模块电容电压纹波；详细介绍该拓扑的推演规律、运行

原理、调制方法和控制策略，并对拓扑结构中的关键参数进

行分析和设计，从多方面与传统 FB-SM 拓扑进行对比分析；

最后，基于 PLECS 仿真平台搭建 APD-SM 和 FB-SM 型

MMC 仿真模型(分别缩写为 APD-MMC 和 FB-MMC)，并基

于样机模型进行实验验证。仿真和实验结果验证该拓扑和控

制策略的有效性。 

关键词：模块化多电平变换器；全桥子模块；有源滤波解耦

电路；电容电压纹波 

0  引言 

模 块 化 多 电 平 变 换 器 (modular multilevel 

converter，MMC)具有效率高、灵活性强等优点[1]，

目前已在中高压大功率直流输配电和电机驱动领

域得到快速开发和应用。基于半桥子模块

(half-bridge submodule，HB-SM)的传统 MMC 不具

备直流故障穿越能力[2-4]，在直流侧发生短路或其他
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故障的情况下，大故障电流将通过功率开关设备的

续流二极管从交流侧流到直流侧，进而损坏电源开

关装置，导致变换器失去工作能力。在工程应用中，

通常将昂贵的故障限流器(fault current limiter，FCL)

和故障断路器(fault circuit breaker，FCB)结合使用

来处理故障电流，这显著增加了硬件成本和控制复

杂性，降低了系统的可靠性[4]。 

为了经济地处理直流故障，文献[5-7]中分别提

出了基于全桥子模块 (full-bridge submodule ，

FB-SM)的 MMC(称为 FB-MMC)和由 FB-SM 与

HB-SM 组合得到的混合型 MMC(称为 H-MMC)，

两种拓扑均具有直流故障穿越能力。但是相比于

HB-SM，FB-SM 需要更多的功率开关器件，除此

之外，两种拓扑均需要大容值电容以抑制较大的电

容电压纹波，这两种因素均显著增加了变换器的经

济投资。因此，从降低子模块电容值、减少功率开

关器件数量着手，可以有效降低拓扑硬件成本[8-10]。 

因子模块电容电压纹波与电容值成反比[9]，可

以通过抑制电容电压纹波来降低电容值，从而降   

低系统的硬件成本，保证系统的稳定运行[11]。文   

献[12-14]将二次谐波电流或将其与四次谐波电流

组合注入相环流中，以减少 SM 电容中的二倍频电

压纹波。然而，上述方法无法处理对电容电压纹波

影响最大的基频功率/能量[15]。为了显著抑制电容电

压纹波，文献[16-19]中提出了高频共模电压和高频

相环流的组合注入方法。尽管可以通过改善注入高

频电压和电流的波形来有效地降低桥臂电流幅值，

但注入值的计算非常复杂，且注入的高频电流显著

增加了功率开关器件的电流应力[8]。文献[20]通过

增加投入运行 SM 的数量，使 SM 电容平均电压降

低，从而降低电容电压纹波峰值。然而，受到同时

投入运行 SM 数量的限制，降低电容电压纹波的效

果有限[21]。 

为了解决上述控制策略的缺点，学者们通过改

进拓扑结构来抑制SM电容电压纹波[22-24]。文献[22]

在上、下桥臂间复用一个中间 SM 的基础上，将三

相上桥臂中与直流母线直接相连的 SM 电容阴极短

接，三相下桥臂中与直流母线直接相连的 SM 电容

阳极短接，以抵消其纹波功率，从而实现对电容电

压纹波的抑制。然而，除短接和中间的 SM 外，其

余 SM 的电容电压纹波不受影响[23]。为了抑制所有

SM 电容的电压纹波，文献[8,11]提出了一种在上、

下 桥 臂 间 跨 接 有 源 功 率 解 耦 (active power 

decoupling，APD)电路的拓扑。然而，APD 电路仅

抵消了每相中的偶倍频纹波功率，对 SM 电容电压

纹波的抑制效果并不显著。文献[24]在上、下臂相

同位置的 SM 间添加了双半桥(dual-half-bridge，

DHB)电路，并根据上、下桥臂中 SM 基频功率相位

相反的原理实现电容中基频功率的相互抵消，从而

显著抑制电容电压纹波。类似地，文献[9]中通过将

附加的 Buck/Boost 型 APD 电路并联连接在 SM 电

容的两端，并将 SM 电容中的所有纹波功率转移到

APD 电路，以显著抑制 SM 电容电压纹波，该拓扑

与 FB-SM 具有相同数量的功率开关器件，但不具

备直流故障穿越能力。综上所述，现有的改进拓扑

增加了功率器件，且无法兼顾子模块电容电压纹波

最优抑制与直流故障穿越能力等功能，限制了相关

拓扑的推广与应用。 

为此，本文提出一种基于器件复用的有源功率

解耦型模块化多电平变换器拓扑以抑制电容电压

纹波。其基本思想是：通过两个复用的功率开关器

件将 APD 电路与 FB-SM 集成(称为 APD-SM)，在

FB-SM 的输出电压为零时切换功率开关器件的工

作模式，使 APD 电路工作在 Buck/Boost 模式，此

时FB-SM电容电压纹波功率/能量被转移到APD电

路电容中，从而实现 FB-SM 电容电压纹波的显著

抑制。此外，APD 电路中的电感与主拓扑复用以抑

制系统暂态冲击电流和交流测电流波动[25]。 

1  所提出的 APD-MMC 结构 

基于器件复用的有源功率解耦型模块化多电

平变换器拓扑如图 1(a)所示。每相由两个相同的上

桥臂和下桥臂组成，每个桥臂由桥臂电感 L和 N个

完全相同的 APD-SM 串联组成。APD-SM 结构如    
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图 1  所提 APD-MMC 的结构图 

Fig. 1  Structure of the proposed APD-MMC 
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图 1(b)所示，它包含一个 APD 电路和一个 FB-SM，

其中，FB-SM 与 APD 电路复用两个绝缘栅双极型

晶体管(insulated gate bipolar Transistor，IGBT)，APD

电路中的电感复用于桥臂电感，所提拓扑结构抑制

FB-SM 电容电压纹波的同时减少了 IGBT 的数量。 

假设三相输出电压和电流是理想的正弦波形，

输出电压 ex和输出电流 ix可以表示为 

 
sin( )

sin( )
x x x

x x x

e E t

i I t

ω θ
ω θ ϕ

= +
 = + −

 (1) 

式中：下标 x = a, b, c 表示 a、b 和 c 三相；Ex、Ix

分别为输出电压和输出电流的幅值；ω、θ x 和 ϕ 分
别为 ex的角频率、初始相位角和功率因数角。 

2  APD-MMC 的工作原理 

2.1  传统 FB-SM 的运行模式 
传统 FB-SM 的输出电压与 4 个功率开关器件

(S1—S4)的工作模式有关。如图 1(b)所示的桥臂电流

方向定义为正方向，FB-SM 的工作状态如表 1 所   

示[26]。具体分析如下。 

表 1  FB-SM 的不同工作模式 

Table 1  Different working modes of FB-SM 

(S1, S2, S3, S4) 运行模式 电流方向 输出电压 

(1, 0, 0, 1) 正投入 
正(+) UC 

负(−) UC 

(0, 1, 1, 0) 负投入 
正(+) −UC 

负(−) −UC 

(1, 0, 1, 0)或(0, 1, 0, 1) 旁路 
正(+) 0 

负(−) 0 

(0, 0, 0, 0) 闭锁 
正(+) UC 

负(−) −UC 

1）模式 I：(S1, S2, S3, S4)为(1, 0, 0, 1)。当 S1和

S4 导通，S2 和 S3 关断时，FB-SM 的工作模式为正

投入，输出电压为 UC。当桥臂电流大于零时，电

容 C处于充电模式，当桥臂电流小于零时，电容 C

处于放电模式。 

2）模式 II：(S1, S2, S3, S4)为(0, 1, 1, 0)。当 S1 和

S4 关断，S2 和 S3 导通时，FB-SM 的工作模式为负

投入，输出电压为 −UC。当桥臂电流大于零时，电

容 C处于放电模式，当桥臂电流小于零时，电容 C

处于充电模式。 

3）模式 III&IV：(S1, S2, S3, S4)为(1, 0, 1, 0)或

(0, 1, 0, 1)。当 S1 和 S3 导通，S2 和 S4关断时，或者，

当 S1 和 S3 关断，S2 和 S4导通时，FB-SM 的工作模

式为旁路，输出电压为 0。 

4）模式 V：(S1, S2, S3, S4)为(0, 0, 0, 0)。当 S1—S4

全部关断时，FB-SM 的工作模式为闭锁，电容始终

处于充电状态，当桥臂电流大于零时，输出电压为

UC，当桥臂电流小于零时，输出电压为 −UC。当系

统发生故障时，FB-SM 设置为当前工作模式。 

2.2  APD-SM 的运行模式 
APD-SM 拓扑由传统 FB-SM 与 Buck/Boost 型

有源功率解耦电路集成。核心思想是利用 FB-SM

输出电压为零时的两种开关模式互相切换子模块外

输出特性不变的特点，使器件 S3、S4、C、Cdp 和

Ldp 形成 Buck/Boost 电路，实现纹波功率/能量在电

容 C和电容 Cdp 之间的转移。为了简化分析，假定

APD-SM 不对外输出负电压，即无负投入工作模式。 

APD-SM 的详细运行模式如下，当桥臂电流大

于零时，纹波功率/能量由 FB-SM 电容 C 转移到

APD 电容 Cdp 中，如图 2 所示。 
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图 2  桥臂电流大于零时 APD-SM 的工作模式 

Fig. 2  The operating states of the APD-SM when  

the arm current is greater than zero 

1）工作模式 I(1, 0, 0, 1)：S1 和 S4 导通，APD-SM

处于正投入工作模式，系统通过桥臂电流对 FB-SM

电容 C充电。器件 S4、C、Cdp和 Ldp形成 Buck 型

电路，FB-SM 电容 C中的纹波功率/能量通过 S4 转

移到 APD 电路电容 Cdp 和电感 Ldp 中。即当 S4 导通

时，FB-SM 电容 C对 APD 电路中的电容 Cdp 充电。 

2）工作模式 II(0, 1, 0, 1)：S4 继续导通，S1 关

断，S2 导通，APD-SM 切换到输出电压为 0 的旁路

工作模式。FB-SM 电容 C继续通过 S4 将纹波功率/

能量转移到电容 Cdp 和电感 Ldp 中。 

3）工作模式 III(1, 0, 1, 0)：当 FB-SM 电容 C给

APD 电路电容 Cdp 充电到一定程度时，轮换

APD-SM 输出电压为 0 时的工作模式，即 S2 和 S4

关断，S1 和 S3 导通，子模块仍处于旁路状态。此时

电感Ldp通过S3将纹波功率/能量转移到电容Cdp中。 
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当桥臂电流小于零时，纹波功率/能量从 APD

电容 Cdp 转移到 FB-SM 电容 C中，如图 3 所示。 
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图 3  桥臂电流小于零时 APD-SM 的工作模式 

Fig. 3  The operating states of the APD-SM when  

the arm current is less than zero 

4）工作模式 IV(1, 0, 0, 1)：S1 和 S4 导通，

APD-SM 处于正投入工作模式。此时 FB-SM 电容   

C 通过桥臂电流对系统放电。器件 S4、C、Cdp 和

Ldp 形成 Boost 电路，APD 电路电容 Cdp和电感 Ldp

中的纹波功率/能量通过 S4 被转移到 FB-SM 电容   

C中。 

5）工作模式 V(0, 1, 0, 1)：S4 继续导通，S1 关

断，S2 导通，APD-SM 切换到输出电压为 0 的旁路

工作模式。APD 电路电容 Cdp 和电感 Ldp 继续通过

S4 将纹波功率/能量转移到 FB-SM 电容 C中。 

6）工作模式 VI(1, 0, 1, 0)：当 APD 电路电容

Cdp 给 FB-SM 电容 C 充电到一定程度时，轮换

APD-SM 输出电压为 0 时的工作模式，即 S2 和 S4

关断，S1 和 S3 导通，子模块仍处于旁路状态。此时

电容Cdp通过S3将纹波功率/能量转移到电感Ldp中。 

由以上分析可知，APD-SM 换流过程需要根据

APD 电路电容 Cdp 充放电状态划分，APD 电路电容

Cdp 充电时，电路工作状态依次为工作模式 I、工作

模式 II、工作模式 III 和工作模式 II 的循环；APD

电路电容 Cdp 放电时，电路工作状态依次为工作模

式 IV、工作模式 V、工作模式 VI 和工作模式 V 的

循环。 

2.3  APD-MMC 的电压纹波分析 
上、下桥臂电压 uPx和 uNx可以表示为 

 
P dc

N dc

1

2
1

2

x x

x x

u U e

u U e

 = −

 = +


 (2) 

式中 Udc为直流母线电压。 

类似地，上、下桥臂电流 iPx和 iNx可以表示为 

 
P c

N c

1

2
1

2

x x x

x x x

i i i

i i i

 = +

 = −


 (3) 

式中 icx为上、下桥臂之间的相环流。 

忽略高倍频环流，相环流 icx可以表示为 

 c dc c2 2

1
sin(2 )

3x x xi I I tω θ= + +  (4) 

式中：Idc 为直流电流；Ic2x、θ 2x分别为二倍频环流

的幅值和初始相位角。二倍频环流的幅值与 SM 电

容电压纹波有关[15]。 

上、下桥臂的瞬时功率pPx和pNx可以计算得到： 

dc dc dc
P P P

dc c2

dc c2
2 2

c2
2

dc dc dc
N N N

cos
sin(

6 4 4

) sin( ) cos(
3 2

) sin(2 )
2 4

cos(2 2 ) cos(3 )
2

cos
sin(

6 4 4

)

x x x
x x x

x x x
x x

x x x
x x x

x x
x x x

x x x
x x x

x

U I E I U I
p u i t

E I E I
t t

U I E I
t

E I
t t

U I E I U I
p u i t

E

ϕ ω

θ ϕ ω θ ω

θ θ ω θ

ω θ ϕ ω θ θ

ϕ ω

θ ϕ

= = − + +

− − + − +

− + + + ⋅

+ − + + +

= = − − +

− + dc c2

dc c2
2 2

c2
2

sin( ) cos(
3 2

) sin(2 )
2 4

cos(2 2 ) cos(3 )
2

x x x
x

x x x
x x x

x x
x x x

I E I
t t

U I E I
t

E I
t t

ω θ ω

θ θ ω θ

ω θ ϕ ω θ θ
















+ + +

 − + + + ⋅



+ − − + +


 (5) 

通过对瞬时功率进行积分运算可得上桥臂和

下桥臂的波纹能量 WPx和 WNx分别为 

dc dc
P P P P

dc dc

c2 dc c2
2 2

c2
2

dc
N N N N

cos
d d ( )

6 4

  cos( ) cos( )
4 3

  sin( ) cos(2 )
2 4

  sin(2 2 ) sin(3 )
8 6

d d (

x x
x x x x

x x
x x

x x x
x x x

x x x x
x x x

x x x x

U I E I
W p t u i t t

U I E I
t t

E I U I
t t

E I E I
t t

U
W p t u i t

ϕ

ω θ ϕ ω θ
ω ω

ω θ θ ω θ
ω ω

ω θ ϕ ω θ θ
ω ω

= = = − −

+ − + + −

+ − − + +

+ − + + +

= = =

 

  dc

dc dc

c2 dc c2
2 2

c2
2

cos
)

6 4

  cos( ) cos( )
4 3

  sin( ) cos(2 )
2 4

  sin(2 2 ) sin(3 )
8 6

x x

x x
x x

x x x
x x x

x x x x
x x x

I E I
t

U I E I
t t

E I U I
t t

E I E I
t t

ϕ

ω θ ϕ ω θ
ω ω

ω θ θ ω θ
ω ω

ω θ ϕ ω θ θ
ω ω












 − +



+ − − + +

 + − − + +



+ − − + +


 (6) 
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为了降低子模块电容电压纹波，需要将 FB-SM

中电容 C 的纹波能量转移到 APD 电路的电容 Cdp

中。此时，APD-SM 的纹波能量由 FB-SM 中的电

容 C和 APD 电路中的电容 Cdp 共同承担，即： 

 P N
SM C dp

x xW W
W W W

N N
= +   (7) 

式中：WSM 为单个 APD-SM 的纹波能量；WC 为

FB-SM 电容的纹波能量；Wdp 为 APD 电路电容 Cdp

吸收的纹波能量；符号“ ”表示纹波能量的幅值

相等[27]。 

APD 电路中电容 Cdp 的纹波能量与其电压 udp

之间的数学关系为 

 2
dp dp dp dp0

1

2
W C u W= −  (8) 

式中 Wdp0 为与 udp 直流偏置相关的常数[9]，其与电

容 Cdp 中纹波能量 Wdp 的数学关系为 

 dp0 dp| |W W≥  (9) 

为实现子模块电容电压纹波抑制，同时不改变

拓扑外输出特性，以“0-1”三角载波为例，APD-SM

的控制需要两组调制信号，一组调制信号控制 S3

和 S4，使其与电感 Ldp 和电容 Cdp 构成 APD 电路以

抑制子模块电容电压纹波；另一组调制信号控制 S1

和 S2，使其与 S3 和 S4 协调配合构成 FB-SM 以不改

变 APD-SM 的外输出特性。FB-SM 和 APD 电路的

调制信号可以表示为 

 
1

dc

dp
2

dc

( )1
( ) (1 )

2 / 2

( )
( )

/

xe t
y t

U

u t
y t

U N

 = +

 =


 (10) 

式中 y1(t)、y2(t)分别为 FB-SM 和 APD 电路的调制

信号。 

由于三角载波的频率远高于调制信号的频率，

因此调制信号在一个三角载波周期内可以被视为

常数。占空比和调制信号之间的关系表示为 

 H1 1

H2 2

( 0.5 )

( 0.5 )

d y HT T

d y HT T

= −
 = −

 (11) 

式中：dH1、dH2 分别为 FB-SM 和 APD 电路的占空

比；H为第 H个三角载波；T为三角载波的周期。 

如图 1(b)所示，假设 FB-SM 电容阴极电压为

零，忽略 APD 电路中电感 Ldp 的电压，uA和 uB分

别为 A和 B点电压，则 uA和 uB满足如下关系： 

 
B H2 Cref

A B AB

A Cref

(1 )u d U

u u u

u U

= −
 = +
 ≤

 (12) 

式中：uAB为 A和 B两端点之间的电压，即 FB-SM

的外输出电压；UCref 为 FB-SM 电容的参考电压，

两者表达式如下： 

 
AB H1 Cref

dc
Cref

u d U

U
U

N

=

 =

 (13) 

根据式(12)和(13)，要使 APD-SM 与被包含的

FB-SM 外输出特性一致，则控制的 S1 占空比为 

 A
H3 H1 H2

Cref

1
u

d d d
U

= = + −  (14) 

结合式(12)与(13)，根据占空比自身范围限制，

dH1 和 dH2 的关系为 

 H1 H20 1d d≤ ≤ ≤  (15) 

将式(10)、(11)代入式(15)，可得： 

 dp

Cref

1
0 [1 sin( )] 1

2 x

u
k t

U
ω θ≤ + + ≤ ≤  (16) 

式中 k为电压调制比，其表达式如下所示： 

 
dc / 2
xEk

U
=  (17) 

为了确保 APD 电路的电容电压在全功率因数

范围内满足式(15)中的限制条件以及方便计算，电

压 udp 的范围可以表示为 

 Cref dp Cref

1
0

2

k
U u U

+≤ ≤ ≤  (18) 

基于式(16)和(18)，APD 电路电容 Cdp 中的能量

变化范围可以计算得到： 

2 2
dp dp dp dp Cref2

Cref dp dp0

1
( )

2 2 2 2

C C u C Uk
U W W

+ ≤ = + ≤  (19) 

由此，APD 电路电容中存储或释放的最大波动

能量 Wdpm可以计算为 

 

2 2
dpm dp Cref dp Cref

2
2

dp Cref

1 1 1
( )

2 2 2
3 2

8

k
W C U C U

k k
C U

+= − =

− −
 (20) 

APD 电路电容中最大波动能量与 APD-SM 最

大波动能量的比率 α 为 

 dpm

SMm

W

W
α =  (21) 
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式中 WSMm为 APD-SM 的最大能量波动值，根据文

献[28]可得： 

 
3

2 2
SMm

2 cos
[1 ( ) ]

3 2

S k
W

kN

ϕ
ω

= −  (22) 

式中 S 为系统视在功率。结合式(22)，α 可重新表

示为 

 
2 2

dpm dp dc
3

SMm 2 2

3 (3 2 )

16 [1 (0.5 cos ) ]

W C k k k U

W
NS k

ω
α

ϕ

− −
= =

−
 (23) 

由式(6)可知，上、下桥臂 APD-SM 电容的纹

波能量中仅奇倍频部分相位相反，上、下桥臂的

APD-SM 电容电压纹波幅值相等。因此，在下文中

仅以上桥臂子模块为例进行分析。假设 APD 电容

吸收的能量为 Wdp，则根据式(19)，APD 电路中的

电压电容 udp可以计算为 

1 1
dp dp0 SM SM02 2

dp
dp d

SM0 dc dc

dp dp dp

c2
2

dp

dc c2
2

dp dp

p

c2

dp

2 2
[ cos( )

2 3

cos( ) sin( )

cos(2

2( ) 2 ( )
[ ] [

) sin(2
2 4

2 ) i
3

]

s n

x x
x

x x
x x x

x x x
x

x x
x

W U I E I
t

C N C N C

E I
t t

N C

U I E I
t t

N C N C

E I

W W W W
u

C C

N C

α α αω θ ϕ
ω ω

αω θ ω θ θ
ω

α αω θ ω
ω ω

αθ ϕ
ω

α

− + − + ⋅

+ − + − −

+ +

− +

+ =

+

+
= =

1

2
2(3 )]x xtω θ θ+ + (24) 

此时，APD 电路电流 idp可以计算为 

 P
dp

dp

xpi
Nv

=  (25) 

根据式(7)，FB-SM 电容中的纹波能量 WC可以

计算得到： 

 C SM dp SM(1 )W W W Wα= − = −  (26) 

根据式(22)，传统 FB-MMC 的子模块电容电压

纹波率 ε 为 

 
3

2SMm 2
2 2
Cref Cref

cos
[1 ( ) ]

22 3

W S k

CU kN CU

ϕε
ω

= = −  (27) 

根据式(21)、(22)和(27)，APD-SM 的电容电压

纹波率可计算得到： 

 
3

2 2
dp 2

Cref

(1 ) cos
[1 ( ) ]

23

S k

kN CU

α ϕε
ω
−= −  (28) 

在相同的系统参数下，APD-MMC 与传统

FB-MMC 的电容电压纹波率比率 ρ 可以表示为 

2 2
dp dpm dp dc

3
SMm 2 2

3 (3 2 )
1 1

16 [1 (0.5 cos ) ]

W C k k k U

W
NS k

ε ω
ρ

ε
ϕ

− −
= = − = −

−
 (29) 

基于表 2 仿真参数，电容电压纹波率比率 ρ 与
电压调制比 k和功率因数 cos ϕ 的关系如图 4 所示。 

表 2  仿真参数 

Table 2  Simulation parameters 

主要参数 数值 主要参数 数值 

容量 S/kW 400 桥臂电感 L/mH 9 

直流母线电压 Udc/kV 8 APD 电感 Ldp/μH 250 

桥臂子模块数 N 4 APD-SM 开关频率 f/kHz 2 

APD-SM 电容电压均值 UCref/kV 2 APD 开关频率 fdp/kHz 2 

桥臂等效电阻 Req/Ω 0.02 电压调制比 k 0.777 8 

APD 电容 Cdp/mF 1.36 FB-SM 电容 C/mF 1.36 

(k = 0.778)
X: 0.778
Y: 1
Z: 0.116 8

0.2

ρ

0.0

1.0

0.4

0.8
0.40.6 0.6 0.4 0.2 0.01.0

cos ϕk 1.0

0.6

0.8

0.2 0.0
0.8

 

图 4  电压调制比和功率因数对电压纹波的影响 

Fig. 4  Effect of voltage modulation index and  

power factor on voltage ripple 

结合式(29)，当 APD-MMC 工作在 k < 0.75 的

工况时，Wdpm ≥ WSMm，其子模块电容电压纹波可以

被完全抑制，此时电容电压纹波率比率 ρ 为 0。但

随着电压调制比 k的增大，APD 电路无法将子模块

电容中的纹波能量完全消纳，即 Wdpm < WSMm，此

时电容电压纹波率比率 ρ 上升，子模块中剩余的纹

波能量引起电容电压波动。因此，图 4 中的相关拐

点发生在 Wdpm = WSMm处。 

3  APD-MMC 的控制方式 

3.1  APD 电路的参数设计 
APD 电路可以工作在电流连续模式(CCM)、临

界工作模式(BCM)和电流断续模式(DCM)[29]3 种工

作模式下。为了实现对 FB-SM 电容电压纹波的最

佳抑制，需要使 APD 电路工作在电流连续模式

(CCM)或临界工作模式(BCM)。根据式(20)和(21)，

APD 电路中电容 Cdp 的取值范围为 
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 dpm
dp 2 2

Cref

8

(3 2 )

W
C

k k U
≥

− −
 (30) 

由于 APD 电路的开关频率远高于 udp的频率，

在一个三角载波周期内，FB-SM 电容电压和 APD

电路电容电压可以近似等于常数，APD 电路电容的

电流变化率也可以视为常数。根据文献[29]，电感

的设计范围为 

 
2

dp Cref dp dp
dp

Cref dp

( )

2

T U u u
L

U i

−
≥  (31) 

式中：Tdp 为 APD 电路的开关周期； dpu 、 dpi 分别 

为 udp 和 idp一个开关周期内的平均值。 

同时，电感值的设计还受 APD 电路最大电流

max(idp)的限制，其数学关系[29]如下： 

 
2

dp dp Cref dp dp
dp 2

Cref dp

2 ( )

[max( )]

i T U u u
L

U i

−
≥  (32) 

另外，为了有效消除开关次谐波，APD 电路的

谐振频率一般取开关频率的 1/10~1/5[30]，即， 

 LC dp
dp dp

1 1 1
,

10 52
f f

L C
λ λ= = < <

π
 (33) 

式中：fLC 为 APD 电路的谐振频率；fdp 为 APD 电

路的开关频率。 

3.2  APD 电路电感复用分析 
所提 APD 电路中电感 Ldp 不仅起到传递功率/

能量的作用，还与桥臂电感复用，有助于抑制系统

暂态冲击电流和交流侧电流波动[25]。 

根据文献[25]，单相电路中一个载波周期内交

流侧电流波动量 Δisa为 

 C
sa round dc*

0

[ cos ( cos )]
2x

T k
i E t f U t

L
ω ωΔ = −  (34) 

式中：TC为 APD 电路载波周期；L*
0为等效桥臂电

感值；fround(⋅)为四舍五入取整函数。 

由图 1(b)可知，APD 电路电感 Ldp复用于桥臂

电感 L0，因此 APD-MMC 中的等效桥臂电感为 

 *
0 0 dpL L NL= +  (35) 

根据式(34)、(35)可知，APD 电路电感 Ldp 的复

用使得等效桥臂电感值 L*
0 增大，从而有助于抑制系

统暂态冲击电流和交流侧电流波动。 

3.3  APD 电路的控制策略设计 
基于上述分析，虽然 APD-SM 和 APD 电路共

用两个功率开关器件，但实现 APD-SM 和 APD 电

路功能时分用不同的控制信号，因此FB-SM和APD

电路的控制解耦。文献[5,7]介绍了 APD-SM 控制器

设计过程，不再赘述，APD 电路控制策略如下： 

为了更好地抑制子模块电容电压纹波，需要准

确控制 APD 电路的电容电压和电流，以跟踪如   

式(24)和(25)所示的 udp 和 idp。如图 5(a)所示，APD

电路处于 Buck 模式，FB-SM 中的电容 C 向 APD

电路释放纹波能量，S4 在 t = t1 时导通，此时 S3 关

断，电流增加；S4 在 t = t2 时关断，此时 S3 导通，

电流减小。APD 电路的数学模型如式(36)所示： 

 

dp
buck dp dp

2 1

buck dp
1

dp

dp
dp dp

3 2

dp 3 1

I
U u L

t t
U u

k
L
I

u L
t t

T t t

 Δ
− =

−
−

=

Δ
=

−







= −






 (36) 

电感
充电过程

t1 t2

电感放电过程

idp

t

ΔI
dp

t3

电感充
电过程

t4 t5

电感放电过程

idp tt6

ΔI
dp

dpi dpi

(a)　MMC 将能量传递到
有源功率解耦电路

(b)　有源功率解耦电路将能量
传输到 MMC  

图 5  APD 电路的工作类型 

Fig. 5  The operating type of the APF circuit 

图 5(b)中，APD 电路处于 Boost 模式，纹波能

量从APD电路电容Cdp经电感 Ldp转移到 FB-SM的

电容 C 中，S3 在 t = t4 时导通，此时 S4关断，电流

增加；S3 在 t = t5 时关断，此时 S4 导通，电流减小。

APD 电路的数学模型如式(37)所示： 

 

dp
dp dp

5 4

dp
2

dp

dp
buck dp dp

6 5

dp 6 4

I
u L

t t
u

k
L

I
U u L

t t
T t t

Δ
=

−

=

Δ
− =

−










 = −

 (37) 

基于冲量面积等效原理，三角载波周期内的平

均电流为 

 
1 2 1 3 1 dp dp

2 5 4 6 4 dp dp

1
( )( )

2
1

( )( )
2

k t t t t i T

k t t t t i T

 − − =

 − − =


 (38) 
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根据式(36)和(38)，当 APD 电路工作在 Buck

模式时，S3 的占空比 D1 可以计算为 

 dp dp dp2 1
1

3 1 Cref Cref dp dp

2

( )

L u it t
D

t t U U u T

−= =
− −

 (39) 

同样，根据式(37)和(38)，当 APD 电路工作在

Boost 模式下时，S4 的占空比 D2 可以计算为 

 dp Cref dp dp5 4
2

6 4 Cref dp dp

2 ( )L U u it t
D

t t U u T

−−= =
−

 (40) 

基于式(39)和(40)，可以控制 APD 电路中的   

电容电压和电流以跟踪如式(24)和(25)所示的 udp   

和 idp。 

4  仿真验证 

为验证所提 APD-MMC 拓扑及相应控制策略

的有效性与可行性，在 PLECS 仿真平台搭建了

FB-MMC 拓扑和 APD-MMC 拓扑的单相仿真模型，

每个桥臂包含 4 个子模块，仿真详细参数如表 2   

所示。 

4.1  电容电压纹波分析 
FB-SM 电容电压纹波如图 6(a)所示，纹波峰峰

值约为 295 V。巨大的 FB-SM 电容电压纹波显著增

加了功率开关器件的电压应力，也影响了系统运行

的稳定性。APD-SM 电容电压纹波如图 7(a)所示， 

120.82

49.87

5.650.31

uPx uNx Δu = 295 V

电
压

/k
V

幅
值

/V

1.7

2.3

0
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80

(a)　SM 电容电压

2.1

t(20 ms/格)

160

40

120

1.9

50 150 250
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图 6  FB-MMC 拓扑 SM 电容电压及其 FFT 结果 

Fig. 6  FB-MMC topology: SM capacitor voltage and  

its FFT result 
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图 7  APD-MMC 拓扑 SM 电容电压及其 FFT 结果 

Fig. 7  APD-MMC topology: SM capacitor voltage and  

its FFT result 

纹波峰峰值约为 44 V。与 FB-SM 电容电压纹波相

比，APD-SM 电容电压纹波峰峰值减小，抑制率约

为 85%，与通过式(21)计算得到 88%的理论值近似，

由此可见，APD-SM 有效抑制了电容电压纹波，并

因此降低了功率开关器件的电压应力，提高了系统

运行可靠性。较小的电容电压纹波使得 APD-SM 可

以使用容值较小的电容，使系统的硬件成本降低。 

图 6(b)和图 7(b)分别为 FB-SM 和 APD-SM 电

容电压快速傅立叶变换 (FFT)分析结果。由于

APD-SM 电容中的部分纹波功率/能量被转移到

APD 电路电容中，与 FB-SM 电容电压纹波相比，

APD-SM 电容的基波和二倍频分量显著减小，其中

基频分量由 120.82 V 降低到 4.59 V，为 FB-SM 分

量的 3.8%，二倍频分量由 49.87 V 降低到 9.07 V，

为 FB-SM 分量的 18.19%。此外，高阶谐波分量很

小，可以忽略。 

4.2  桥臂电流分析 
FB-MMC 拓扑和 APD-MMC 拓扑的上、下桥

臂电流分别如图 8(a)和图 9(a)所示。对应的 FFT 分

析结果如图 8(b)和图 9(b)所示，其主要由基频和二

倍频组成，其它更高频率的谐波部分相对较少，可

以忽略不计。对比图 8(b)和图 9(b)可知，APD-MMC

桥臂电流二倍频分量约为 FB-MMC 的 9.54%，二倍

频分量显著减少，桥臂电流的减小意味着子模块功

率器件损耗和电流应力的减少。 
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图 8  FB-MMC 拓扑桥臂电流及其 FFT 结果 

Fig. 8  FB-MMC topology: arm current and its FFT result 
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图 9  APD-MMC 拓扑桥臂电流及其 FFT 结果 

Fig. 9  APD-MMC topology: arm current and  

its FFT result 
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4.3  APD-MMC 动态性能分析 
当负载变化时，所提出的 APD-MMC 拓扑的输

出电压和电流如图 10 所示。在 t1 时刻前，负载为

额定负载，由图可知输出电压、电流和上、下桥臂

中 APD-SM 电容电压均已稳定；在 t1时刻，负载由

额定负载切换为轻载，此时输出电压、电流和上、

下桥臂中 APD-SM 电容电压均无明显过冲；在 t2

时刻，负载由轻载切换到到额定负载，此时输出电

压、电流和上、下桥臂中 APD-SM 电容电压依旧没

有出现明显过冲，系统可以很快重新达到稳定状

态，其验证了文中所提拓扑的相应控制策略的动态

性能。 
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图 10  负载变化时的瞬态过程：APD-SM 电容的 

上下臂电压、输出电压和电流 

Fig. 10  Transient process when the load changes:  

the upper and lower arm APD-SM capacitor voltages, 

output voltage and current 

5  实验验证 

为进一步验证所提 APD-MMC 拓扑和其相应

控制策略的有效性和可行性，搭建了如图 11 所示

的实验平台，详细实验参数如表 3 所示。 

4 通道示波器

辅助电源

直流
电源

电子负载

电阻负载

电路板FPGA
控制器
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APD 电感器

APD 电路缓冲电感器

 

图 11  实验平台图 

Fig. 11  Pictures of experimental platform 

5.1  电容电压纹波分析 
FB-SM 的电容电压波形如图 12(a)所示，电压

纹波为 14.91 V。相应的 FFT 分析结果如图 12(b)所

示，其主要由基波和二倍频谐波组成，其中基波部

分约为 6.09 V，二倍频部分约为 2.51 V。较大的 SM

电容电压纹波增加了功率开关器件的电压应力，降 

表 3  实验参数 

Table 3  Experiment parameters 

主要参数 数值 主要参数 数值 

容量 S/kW 1 桥臂电感 L/mH 9 

直流母线电压 Udc/V 400 APD 电感 Ldp/μH 250 

桥臂子模块数 N 4 APD-SM 开关频率 f/kHz 2 

APD-SM 电容电压均值 UCref/V 100 APD 开关频率 fdp/kHz 2 

桥臂等效电阻 Req/Ω 0.02 电压调制比 k 0.777 8 

APD 电容 Cdp/mF 1.36 FB-SM 电容 C/mF 1.36 
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图 12  FB-MMC 拓扑 SM 电容电压及其 FFT 结果 

Fig. 12  FB-MMC topology: SM capacitor voltage and  

its FFT result 

低了输出波形的质量。APD-SM 的电容电压波形如

图 13(a)所示，其 FFT 分析结果如图 13(b)所示，其

中基波部分约为 0.95 V，二倍频部分约为 0.43 V。

通过比较 FB-SM 和 APD-SM 的电容值和电压纹波

可以看出，尽管 APD-SM 的总电容值是 FB-SM 的

两倍，但其电容电压纹波仅为 FB-SM 的 17.97%，

这显著降低了功率开关器件的电压应力，提高了输

出波形的质量。 
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图 13  APD-MMC 拓扑 SM 电容电压及其 FFT 结果 

Fig. 13  APD-MMC topology: SM capacitor voltage and  

its FFT result 

5.2  桥臂电流分析 
FB-MMC 和 APD-MMC 的上、下桥臂电流如

图 14(a)与图 15(a)所示。相应的 FFT 分析结果如    
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图 14  FB-MMC 拓扑桥臂电流及其 FFT 结果 

Fig. 14  FB-MMC topology: arm current and its FFT result 
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图 15  APD-MMC 拓扑桥臂电流及其 FFT 结果 

Fig. 15  APD-MMC topology: arm current and  

its FFT result 

图 14(b)与图 15(b)所示。由 FFT 分析结果可知，

APD-MMC 与 FB-MMC 桥臂电流的基频分量相同，

但前者二倍频分量显著降低，仅为后者的 7.95%。

较小的二倍频环流可以显著降低功率开关器件的

功率损耗和电流应力。 

5.3  APD-MMC 动态性能分析 
负载发生变化时，系统的暂态过程如图 16 所

示，负载先从满载切换至轻载，后从轻载切换至满

载。从实验结果可知，当负载发生变化时，系统并

没有明显的超调现象出现，而且在几个基频周期内

便可以达到新的稳定状态，其验证了所提拓扑的稳

定性和可行性。 
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图 16  负载变化时的瞬态过程：APD-SM 电容的 

上下臂电压、输出电压和电流 

Fig. 16  Transient process when the load changes:  

the upper and lower arm APD-SM capacitor voltages, 

output voltage and current 

图 16 分别给出了 APD-SM 电容电压、交流侧

电压和电流的整个动态响应过程，其中，交流侧电

压和电流在整个过程中均保持稳定，APD-SM 电容

电压纹波在负载切换后产生一定波动，但能够较快

达到新的稳定状态，并且当负载从轻载再次切换回

满载时重新达到初始稳态，实验结果验证了

APD-MMC 在负载变化的情况下具有良好的动态

性能。 

6  经济性分析 

为了验证所提 APD-MMC 拓扑的经济性，将其

与 FB-MMC 拓扑在相同子模块电容电压纹波率时

进行体积和硬件成本对比分析，联合式(29)，可得， 

 2

1

1
C

C
α− =  (41) 

式中：C1 为相同纹波率时 FB-SM 电容值；C2为相

同纹波率时 APD-SM 电容值。此时： 

 2 1

dp 1

C mC

C nC

=
 =

 (42) 

式中 m、n均为可变系数，分别表示 APD-SM 电容

C2和 APD电路电容Cdp与 FB-SM 电容C1之间的数

学关系。联合式(23)和(42)可得： 

2 2
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SMm 2 2
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− −=
−

 (44) 

结合式(41)—(43)，可计算得到： 

 11 (1 )m n GC n+ = + −  (45) 

结合式(42)和(45)，可计算得到 APD-SM 中总

的电容 CAPDSM为 

 APDSM 2 dp 1 1[1 (1 )]C C C GC C= + = + −  (46) 

为了简化分析，电容成本和体积近似与其容值

成正比[9,31-32]。 

6.1  APD-SM 体积分析 
由文献[9,31-32]可知，传统 HB-SM 中，电容

体积约占 50%，IGBT 及其结构件、控制板卡等约

占 50%。对于 FB-SM，所使用的 IGBT 翻倍，IGBT

体积变为原来的 2 倍。假定总体积为单位 1，则电

容体积约占 50%/(50% + 2 × 50%) = 33.3%，IGBT 及

其结构件、控制板卡等约占 66.7%。 

以图 7 所示子模块电容电压纹波率 ε = 1.1%为

参考，根据式(27)可知，相同纹波幅值下 FB-SM 的

电容约为 1.36 mF × 295 V/44 V = 9 mF。在相同参数

下(式(44)中 G 值相等)，电容体积与其电容值成正

比，因此可以估算出 APD-SM 总的电容体积约为相

同电容电压纹波幅值下 FB-SM 的电容体积的

1.36 mF × 2/9 mF = 0.3 倍。因 APD 电路电感 Ldp 复

用到桥臂电感中，可以减小桥臂电感的电感值，因

此忽略 APD 电路电感的影响。此时，APD-SM 的

体积可计算为(33.3% × 0.3) + 66.7% = 76.69%，即，
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相较于传统 FB-SM，所提 APD-SM 体积降低了约

23.31%。(注：上述仅对子模块中主要器件的体积

进行简化对比，因工程中需要预留一定的空间裕

度，实际体积减小效果有待结合工程实际进一步的

完善分析)。 

为进一步验证所提 APD-MMC 拓扑体积优势，

以张北柔性直流输电工程的纹波率  ε = 5%为例进

行对比分析，此时电容电压纹波峰峰值约为 206 V，

FB-SM 电容 C1 值约为 1.36 × 7.38%/5% = 2 mF，结

合式(44)，可得 GC1 = 1.33。代入式(45)可得： 

 1.33 1m n+ =  (47) 

根据式(48)可知，为了减小 APD-SM 总的电容

值，需 m + n 取值尽可能的小，同时考虑系统的暂

态特性和 APD 电路设计要求，选择 m = 0.1，联合

式(43)，计算可得： 

 0.777m n+ =  (48) 

结合式(46)和(48)，APD-SM 总的电容值相较于

FB-SM 电容值减小了 22.3%，为 1.55 mF。因电容

体积与其容值成正比，在子模块电容电压纹波率

ε = 5%时，可以估算出 APD-SM 的电容体积约为相

同纹波率下 FB-SM 的电容体积的 0.777 倍。此时，

忽略 APD 电路电感的影响，APD-SM 的体积可计

算为(33.3% × 0.777) + 66.7% = 92.57%，即，相较于

传统 FB-SM，所提 APD-SM 体积降低了约 7.43%。 

6.2  APD-SM 成本分析 
根据文献[31-32]，传统 HB-SM 中，电容成本

约占 35.4%，IGBT 约占 33.6%，结构件、控制板卡

和其它器件约占 31%。对于 FB-SM，所使用的 IGBT

翻倍，IGBT 成本变为原来的 2 倍。因此，对传统

FB-SM，假定总成本为单位 1，则电容成本约占

35.4%/(35.4% + 33.6% × 2 + 31%) = 26.5%，IGBT 约

占 50.3%，结构件、控制板卡和其它器件约占

23.2%。 

以图 7 所示子模块电容电压纹波率 ε = 1.1%为

参考，根据式(27)可知，相同纹波幅值下 FB-SM 的

电容约为 9 mF。在相同参数下，电容成本与其电容

值成正比，可以估算出 APD-SM 的电容成本约为相

同电容电压纹波幅值下 FB-SM 的电容成本的 0.3

倍。忽略 APD 电路电感的影响，APD-SM 的成本

计 算 为 26.5% × (0.15 + 0.15) + 50.3% + 23.2% = 

81.45%，即，相较于传统 FB-SM，所提 APD-SM

成本降低了约 18.55%(注：上述仅对子模块中主要

器件的成本进行简化对比，因工程中数据的不同，

实际成本减小效果有待结合工程实际进一步的完

善分析)。 

以张北柔性直流输电工程的纹波率  ε = 5%为

例，可以估算出 APD-SM 的电容成本约为相同纹波

系数下 FB-SM 的电容体积的 0.777 倍。忽略 APD

电路电感的影响，APD-SM的体积可计算为 26.5% × 

0.777 + 50.3% + 23.2% = 94.09%，即，相较于传统

FB-SM，所提 APD-SM 成本降低了约 5.91%。 

7  结论 

本文提出了一种基于器件复用的有源功率解

耦型模块化多电平变换器拓扑。该拓扑通过复用两

个功率开关器件实现 APD 电路与 FB-SM 的集成，

并将 APD 电路电感和桥臂电感相复合，在保留

FB-MMC 拓扑直流故障穿越能力的同时，显著抑制

了 APD-SM 电容电压纹波。本文详细介绍了

APD-MMC 的拓扑结构和工作模式，并提出了 APD

电路的参数设计和控制方法，最后，搭建了

FB-MMC 和 APD-MMC 拓扑的仿真和实验模型。

与 FB-MMC 拓扑结构相比，仿真和实验结果验证

了 APD-MMC 拓扑和所提控制策略的有效性。 
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