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摘要：模块化多电平直流变压器(modular multilevel DC transformer, MMDCT)作为直流电网中的关键设备，承担了

直流电压变换、功率传输和电气隔离的功能，而其稳定运行需要对众多级联的子模块采取电压均衡控制。针对现

有方法无法简单可靠地实现宽电压增益范围和全功率运行工况时的子模块电容电压平衡问题，提出了一种桥臂内

子模块电容均压的控制方法。该方法通过改变各子模块驱动脉冲占空比的方式实现类两电平调制，基于不同占空

比的驱动脉冲向子模块电容进行电荷量不等的充电控制，并根据电容电压的排序来确定相应子模块驱动脉冲的占

空比，进而实现子模块电压均衡。所提方法使得 MMDCT 能够运行在宽电压增益范围和全功率运行工况下，且具

有无需实时检测桥臂电流、计算量少等优点。最后通过仿真和实验验证了理论分析的正确性和所提均压方法的可

行性和有效性。 
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Abstract: The modular multilevel DC transformer (MMDCT), as a key equipment in DC grids, performs DC voltage 

conversion, power transmission, and electrical isolation. Its stable operation requires effective voltage balancing control of 

numerous cascaded submodules. Existing methods struggle to reliably achieve capacitor voltage balancing of submodules 

under wide voltage gain and full power range. To address this, a control method is proposed for capacitor voltage 

balancing of submodules within an MMDCT arm. In this method, the quasi two-level modulation is realized by changing 

the duty cycle of the driving pulse for each submodule. Based on these varying duty cycles, unequal charging control of 

submodule capacitors is carried out, and the duty cycles are determined according to the sorted capacitor voltages, thereby 

enabling voltage balancing among the submodules. The proposed method enables MMDCT to operate under a wide 

voltage gain and full power range, without requiring real-time detection of arm current and with low computational 

complexity. Finally, simulations and experimental results validate the theoretical analysis and confirm the feasibility and 

effectiveness of the proposed voltage balancing method. 
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0  引言 

目前，模块化多电平直流变压器 (modular 
multilevel DC transformer, MMDCT)受到了广泛的研

究[1-6]，其拓扑是用模块化多电平换流器(modular 
multilevel converter, MMC)[7-8]替换双向有源桥(dual 
active bridge, DAB)中一侧或两侧的 H 桥构成。因

此，MMDCT 可以结合 DAB 和 MMC 的优点[9-12]，

适用于中高压直流电网的多种应用场景。 
为了保证 MMDCT 的安全稳定运行，必须采用

控制方法实现子模块电容电压的均衡[13]，这是由于

子模块开关器件和电容的容值偏差等因素会导致各

个子模块电容电压不一致。另外，MMDCT 采用的

调制方式是类两电平调制，各个子模块开关器件导

通和关断的时间不一致，因此桥臂内各子模块电容

吸收的电荷量会产生差异，但也为主动平衡电容电

压提供了可能性。 
已有很多文献提出了各种子模块电容的均压方

法。文献[14-16]对 MMC 的子模块均压控制展开了

研究，根据桥臂电流的方向确定子模块的投切。由

于 MMDCT 采用中高频的类两电平调制，MMC 的

电容均压方法应用到 MMDCT 时会导致控制频率

和开关频率高于调制频率，所以不适用于 MMDCT。
对于现有的 MMDCT 子模块电容均压方法可以分

为两类：被动均压控制方法[17-19]和主动均压控制

方法[20-25]。 
文献[17]和文献[18]使用子模块驱动脉冲轮换

均压法，该方法具有简便易于实现、适用于所有工

作模式的优点，但仍然会因为开关器件和电容的容

值偏差或者驱动信号延迟而导致子模块电容电压不

均衡。文献[19]采用两电平调制方法，可以使等效

工作频率为实际开关频率的整数倍，证明了桥臂内

子模块电容电压存在内在平衡机理，但仍属于被动

均压控制方法。 
文献[20]和文献[21]提出了双移相的方法来均

衡子模块电容电压，但是只能在一定电压增益范围

内使用，另外子模块数量较多时会产生较大的

dv/dt，可能导致大的电磁干扰。文献[22]和文献[23]
提出了一种不依赖桥臂电流检测的均压策略，通过

不同延迟时间的驱动脉冲向子模块电容传递电荷量

的大小和电容电压的排序来给各个子模块分配脉

冲，减少了控制系统的计算负担，但缺少考虑轻载

运行的工况。文献[24]证明了文献[22]所提策略仅适

用于特定电压增益范围，因此采用由各自子模块电

容在开关周期间的电压差得到驱动脉冲作用于子模

块的电荷差，将电荷差较大的驱动脉冲分配给电压

较低的子模块来实现臂内电压平衡，不需要考虑不

同工作模式和电压增益的限制。一方面，需要对电

容电压和电荷差进行排序，计算量会增加。另一方

面，电荷差由电压差获得，电容实际容值的变动会

影响电荷差计算的准确性。文献[25]在文献[22]的基

础上考虑了轻载运行的工况，设置了一个排序方向

标志位，提出一种基于单排序的工作模式自适应的

子模块电容均压控制方法，但这种方法不可避免地

增加控制的复杂度和计算量。 
针对上述均压方法现状，本文通过调节子模块

驱动脉冲占空比的方式实现类两电平调制，基于电

容电压排序和占空比的选择，提出了一种主动均衡

电容电压的方法，使得 MMDCT 能在全部传输功率

运行工况范围(全功率范围)内工作、不受电压增益

的影响且不增加开关频率和控制复杂度。最后仿真

和实验验证了本文所提电容均压方法的有效性。 

1   MMDCT 拓扑结构与工作模式分析 

1.1 MMDCT 拓扑结构与工作原理 

本文采用的拓扑结构如图 1 所示，可用于中低

压直流母线的互联、电气隔离、功率双向传输以及

构成固态变压器等。变压器原边为 MMC，子模块

采用半桥结构，桥臂内子模块的个数为 N，输入侧

直流电压、电流分别为 1U 、 dc1i 。变压器副边为 H

桥，输出侧直流电压、电流分别为 2U 、 oi 。n 为中高

频隔离变压器变比， ac1i 为变压器原边侧漏感电流。 

 
图 1 MMDCT 拓扑图 

Fig. 1 MMDCT topology diagram 

本文对原边 MMC 采用类两电平调制的方式，

提高电压利用率以及降低开关过程中产生的 du/dt。
以 A 相上、下桥臂为例，驱动脉冲占空比为 50%时

的调制示意图如图 2 所示，其中 1,2, ,k N  ， smkS

表示为 
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定义每一个中间电平的持续时间与半个开关周

期 T 之比为调制移相比 pd ，所有中间电平的持续时间

与 T 的比值为调制比 0d ，则有 0 p( 1)d N d  。通过

桥臂内子模块的投入和切除实现 A 相上、下桥臂电压

a1u 和 a2u 为一阶梯波，由于任意时刻每相桥臂中投入

的子模块个数都是 N，不计电压纹波时的子模块电容

电压 sm 1U U N 。从调制方法的对称性可以得到

a2 a3u u 且 a1 a4u u ，其中 a3u 、 a4u 分别为 B 相上、

下桥臂电压。MMC 交流侧电压 ac1u 为 

a2 a1 a4 a3
ac1 a2 a12 2

u u u u
u u u

 
          (2) 

 

图 2 类两电平调制示意图 

Fig. 2 Schematic diagram of quasi two-level modulation 

MMDCT 等效功率传输模型如图 3 所示，传输

功率的控制原理与 DAB 一致，即对 H 桥交流侧电

压 ac2u 与 MMC 交流侧电压 ac1u 采用移相控制。本文

定义 lk armL L L  ，其中 L 为等效漏感， lkL 为变压

器漏感， armL 为桥臂电感。 

 

图 3 MMDCT 等效功率传输模型 

Fig. 3 MMDCT equivalent power transfer model 

1.2 工作模式与传输功率分析 

由于桥臂内子模块数量较多，若以阶梯波进行

分析，则会使得计算复杂，同时中间电平的持续时

间很短，阶梯波的上升沿和下降沿可以用一定斜率

的直线进行等效分析。D 为原边电压 ac1u 与副边电

压 ac2u 的移相比，从 MMC 的工作原理可得 ac1u 的幅

值为 1U 。定义功率从原边 MMC 向副边 H 桥传输时

为正，以正向传输功率为例进行分析。根据移相比

D 和调制比 0d 的大小分为两种工作模式，本文定义

电压增益 2 1/G nU U 。 

1) 工作模式 1 
当 0 02 1 2d D d≤ ≤ 称为工作模式 1，电压、

电流波形如图 4 所示。令 0t 为起始时刻，各时段内

的漏感电流表达式如式(3)所示。 
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(3) 
根据 ac1 0 ac1 3( ) ( )i t i t  ，即漏感电流在开关周期

内对称，求出各时刻的漏感电流值如式(4)所示。 
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式中：f 为开关频率。传输功率 1P 表达式如式(5)所示。 
2
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2) 工作模式 2 

当 00 2D d≤ ＜ 称为工作模式 2，电压、电流

波形如图 5 所示。同理可得各时刻的漏感电流值如

式(6)所示，传输功率表达式如式(7)所示。 
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由式(5)和式(7)可知，当 0D  时，传输功率为

0；当 0.5D  时，正向传输功率达到最大值；最大

传输功率随 0d 的增大而减小，为了不降低 MMDCT

传输功率容量， 0d 不宜设置得太大。图 4 中蓝色区

域对应 ac1u 与 ac1i 反向，此时传输功率为负，称为回

流功率[26]，且随着 D 的增大而增大。回流功率使得

MMDCT 传输效率下降，因此 MMDCT 稳态运行时

应保证0 0.5D≤ ≤ 。功率反向传输时的漏感电流和

传输功率的表达式可同理得到，这里不再赘述。 

 

图 4 工作模式 1 下的波形图 

Fig. 4 Waveform in operating mode 1 

 

图 5 工作模式 2 下的波形图 

Fig. 5 Waveform in operating mode 2 

2   子模块电容均压方法原理与特性分析 

2.1 常规排序均压方法 

MMDCT 的常规排序均压方法采用图 2 所示方

式实现类两电平调制，原理是通过电容电压的排序

选取电容电压最低的子模块由充电电荷量最大的脉

冲驱动，从而吸收较多的电荷量；电容电压最高的

子模块由充电电荷量最小的脉冲驱动，从而吸收较

少的电荷量。 
在图 2 中，A 相下桥臂的第 k 个驱动脉冲在一

个周期内对子模块电容充电电荷量为 kW ，令

1k k kW W W   ，其中 1,2, ,k N  。 

3 0

3 0

1
1 a2

1

( )d
k

t d T
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t d T
N

W i t t








            (8) 

式中： a2i 为流过 A 相下桥臂的电流。若 kW 恒小

于 0 时，则 kW 是顺序排列的，第 k 个脉冲的充电电

荷量大于第 1k  个脉冲的充电电荷量，那么就不需

要通过子模块电容电压差对 kW 进行排序，仅通过子

模块电容电压的排序就可以分配给子模块相应的驱

动脉冲[22]。 
显然，常规排序均压方法不依赖于桥臂电流方

向的检测，子模块开关频率等于中高频变压器频

率，只需要对子模块电容电压进行排序，而且允许

控制周期为开关周期的整数倍时进行操作，可以节

省计算资源和设备成本。但是，常规排序均压方法

仅分析了 MMDCT 处于工作模式 1 的工况，此时

0kW ＜ 恒成立的条件为 

0 0 0
0 0 2

2
2 1 1

( 1) 3( 1) ( 1)

d d d
G D d d

N N N

 
         

＞  

(9) 
另外，当 MMDCT 轻载运行时可能会处于工作

模式 2， kW 的计算会受到 D 的影响而变得复杂，

且脉冲对子模块电容充电的电荷量不是顺序排列

的，采用常规排序均压方法会造成电容电压发散。 
式(9)成立的条件与 G、D、 0d 和 N 的值有关。

当 8N  时，分别令 0.5G  、 1G  、 1.5G  ，在

满足式(9)的情况下，常规排序均压方法的正向传输

功率标幺值 p 的范围曲面如图 6 所示，因为 0d 取值 
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图 6 常规排序均压方法 p 的范围曲面 

Fig. 6 Range of the surface of p in the conventional 

sorting equalization method 

不可能无限小，这里取最小值为 0.01，同时也不能

太大，取最大值为 0.5。 
由图 6 可以看出：一方面，当 0d 取一定值时，

常规排序均压方法会受到电压增益 G 的影响，即随

着 G 的增大 p 的范围会减小；另一方面，即使 0d 取

较小的值，p 的最小值仍然会大于 0，常规排序均压

方法不能使得 MMDCT 在全功率范围内运行。 

2.2 所提均压方法的原理 

为了克服上述常规排序均压方法的问题，本文

所提均压方法的子模块驱动脉冲生成方式如图 7
所示，以 A 相下桥臂为例，通过产生占空比 1D 、

2D 、、 ND 与三角载波进行比较生成驱动脉冲

sm1S 、 sm2S 、、 smNS 。对于 A 相上桥臂，只需要

将载波滞后180即可。图 7 中第 k 个脉冲在一个开

关周期内对子模块电容充电电荷量 kQ 为 
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0 0 0 0

1 1
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1 1a2

1 1
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k k
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N N
k kk
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(10) 

 

图 7 脉冲生成原理图 

Fig. 7 Principle of pulse generation 

令 1k k kQ Q Q   ，其中 1,2, ,k N  。若 kQ
恒小于 0 时，即随着占空比 kD 的增大，子模块的净

充电电荷量 kQ 也增大，同样可以应用常规排序均压

方法的原理，具体为：将子模块电容电压升序排列，

电容电压最低的子模块将由占空比最大的脉冲驱

动，电容电压最高的子模块由占空比最小的脉冲驱

动。若 kQ 恒大于 0 时，则反之。 

2.3 不同传输功率区间的运行模式分析 

为克服工作模式 2 时 kQ 排序混乱的问题，使得

前文所述均压原理能应用在轻载工况，下面提出低功

率运行模式，副边 H 桥引入内移相比 HD 。正向功

率传输时的电压、电流波形如图 8 所示。此模式下

设定 H 01 2D D d ≤ 且 0 02 1 2d D d≤ ＜ 。 

 

图 8 低功率运行模式下的波形图 

Fig. 8 Waveform in low-power operation mode 

同理求出各时刻的漏感电流值如式(11)所示，

传输功率表达式如式(12)所示。 

0 1 H 2
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4
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4
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由式(10)计算可得 
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由于前文设定条件 H 01 2D D d ≤ ，可保证
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0~ 0d T 时段内 ac2u 是零电压，此时漏感电流关于

0( 2)t d T 对称，所以式(13)等式右边的后面两项

之差等于 0，则式(13)恒小于 0，所以可以应用 2.2
节所述均压原理。为了保证控制的简单性，本文选

取 H 01 2D d D   ，则式(12)可变为式(14)。当功

率反向传输时，同理可得 kQ 恒大于 0。 
2 2

1 2 0 0
3

( 2 4)

4

nU U D D d d
P

fL

  
      (14) 

由式(14)可知， 0.5D  时低功率运行模式的传

输功率 3P 取最大值，当 MMDCT 传输功率大于此最

大功率时，切换为工作模式 1 运行。工作模式 1 的

传输功率 1P 等于 3P 最大值时对应的移相比为 mD ，

不考虑 0.5D＞ 的情况，则 

2
m 0 0

1 1 5 1

2 2 6 2
D d d            (15) 

为了使得 0 m2 0.5d D＜ ≤ ，则 

0

9 4 3

11
d


＜              (16) 

因此工作模式 1 的移相比的取值范围为 mD ＜ 

0.5D≤ 。结合式(3)—式(5)和式(10)可得 
2 2

2 p 0 0 p p

2

(12 12 6 6 12 )

48k

nU d D D d d d kd
Q

f L

    
    

    (17) 
观察可知，式(17)的正负不依赖于电压增益 G，

仅取决于 N、D 和 0d 的值。若要使得 kQ 恒小于 0，

则式(18)应该恒成立。 
2 2

0 0 p12 12 6 6 0D D d d d     ＞       (18) 

为了使得式(18)在 m 0.5D D＜ ≤ 时恒成立，由

数学关系可得 

0

3 5 2 (2 3)( 2)

1

N N N
d

N

   


＜       (19) 

因此 kQ 小于 0 恒成立的条件是式(19)成立，

此时 sm1S 、 sm2S 、、 smNS 脉冲对子模块电容充电

的电荷量是按降序排列的。 
当功率反向传输时，若使得 kQ 恒大于 0，同理

需要满足式(19)， sm1S 、 sm2S 、、 smNS 脉冲对子模

块电容充电电荷量的排序与工作模式 1 时的恰好相

反。取充电电荷量 kQ 的基准值 2
2 (96 )Q nU f L ，则

充电电荷量的标幺值 Bk kQ Q Q 。在满足式(16)和式

(19)的前提下分别取 4N  、 p 0.03d  和 8N  、

p 0.02d  时，低功率运行模式和工作模式 1 的 BkQ 随

移相比 D 的变化情况分别如图 9 和图 10 所示。 

 
图 9 4N  、 p 0.03d  时， BkQ 随 D 变化的趋势图 

Fig. 9 BkQ changes with D when 4N  and p 0.03d   

 

图 10 8N  、 p 0.02d  时， BkQ 随 D 变化的趋势图 

Fig. 10 BkQ changes with D when 8N  and p 0.02d   

当MMDCT进行参数设计时，其子模块个数N、
调制比 0d 按照满足式(16)和式(19)进行设计，低功
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率运行模式和工作模式 1 时的每个脉冲对应的 kQ

必然是顺序排列的。 

3   子模块电容均压方法控制策略 

以功率正向传输时为例，本文选取传输功率基

准值 B 1 2 (8 )P nU U fL 。由式(5)可以得到工作模式

1 的传输功率标幺值 p 的范围为 2
0 00.5 d d   

2
02 1 3p d＜ ≤ 。由式(14)可以得到低功率运行模

式的传输功率标幺值 p 的范围为 0 0.5p ≤ ≤  
2

0 0 2d d 。根据前文所述给出工作模式 1 和低功率

运行模式时的条件如表 1 所示。 
表 1 工作模式与运行条件汇总 

Table 1 Summary of operating modes and conditions 

p 工作状态 运行条件 

2
0

00 0.5
2

d
p d ≤ ≤  低功率运行模式 

0

0
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1
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d
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d
D D 




 



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≤ ≤

2 2
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00.5 1
2 3

d d
d p  ＜ ≤  工作模式 1 

m

H
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1

D D

D 





＜ ≤
 

选定模式功率切换值为 2
0 00.5 2d d  。图 11

为不同的 0d 取值情况下传输功率的范围，并由前文分

析可知，所提均压方法能够覆盖全部功率运行工况的

范围，即 MMDCT 能够在全功率范围内运行。 

 
图 11 本文所提均压方法下的功率运行范围 

Fig. 11 Power operating range under the proposed method 

MMDCT 子模块均压方法的控制框图如图 12

所示。图 12(a)通过采集到图 1 中的负载电流 io并经

过低通滤波器(low-pass filter, LPF)后进而计算得到

功率标幺值 p，防止 p 在功率切换值附近波动影响

系统的稳定性。依据表 2 确定 p 所处的范围，副边

移相 + PWM 模块切换到相应的工作模式，输出电

压闭环控制使得输出电压稳定为给定值。 

图 12(b)中子模块电容均压控制的具体步骤如下

所述。 

1) 采集当前周期内同一桥臂子模块电容电压

值并进行升序排序，得出第 k 个子模块电容电压排

序后的序号 j； 
2) 计算得到第 k 个子模块驱动脉冲的占空比

kD ， kD 与桥臂对应的载波进行比较生成第 k 个子

模块的驱动脉冲。 

 
图 12 MMDCT 均压控制框图 

Fig. 12 Block diagram of MMDCT control 

4   仿真与实验结果分析 

4.1 仿真结果分析 

为了验证本文所提子模块电容均压方法的有

效性，在 MATLAB/Simulink 中搭建了仿真模型进

行验证，仿真参数如表 2 所示。 

表 2 仿真与实验参数 

Table 2 Simulation and experimental parameters 

参数 仿真数值 实验数值 

子模块数量 N 8 4 

调制比 0d  0.14 0.06 

直流侧输入电压 1 VU  16 000 800 

直流侧输出电压 2 VU  750 400 

变压器变比 n 1600/75 2/1 

子模电容 sm uFC  40 500 

子模块电容电压 csm VU  2000 200 

桥臂电感 arm mHL  0.4 1 

变压器漏感 lk mHL  0.6 1 

输出侧滤波电容 out uFC  4000 5000 

开关频率 Hzf  10 000 1000 

根据式(9)、式(13)和式(17)在仿真参数下必须恒

成立的条件，可以画出常规排序均压方法与本文所
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提均压方法在不同 p 和 G 时的运行范围如图 13 所

示，图中 G 的最大值仅取到了 6。对比常规排序均

压方法，为了验证所提均压方法可以在全功率运行

工况和宽电压增益范围内有效，分别进行了如图 14
和图 15 所示的仿真验证。 

 

图 13 不同 p 和 G 时的运行范围区域 

Fig. 13 Operating range areas for different p and G 

图 14 为常规排序均压方法和本文所提均压方

法在电压增益 G 不变时，功率标幺值 p 由 0.625 变

化到 0.031 25 时的 A相下桥臂子模块电容电压仿真

结果。由图 14 可以看出：常规排序均压方法在轻载

工况时不能使得子模块电容均压运行，本文所提均

压方法可以使得子模块电容均压运行，符合图 13

中对两种方法运行区域的分析。 

 
图 14 G = 1，p 变化时的仿真结果 

Fig. 14 Simulation results of different p when G = 1 

图 15 为常规排序均压方法和本文所提均压方法

在功率标幺值 p 不变时，输出电压由 750 V( 1G  )

变化到输出电压1200 V( 1.6G  )时的A相下桥臂子

模块电容电压仿真结果。由图 15 可以看出：常规排

序均压方法在 1.6G  时不能使得子模块电容均压

运行，而本文所提均压方法由于不受电压增益的影

响可以使得子模块电容均压运行，符合图 13 中对

两种方法运行区域的分析。另外，常规均压方法和

本文所提均压方法在相同工况下的电容电压纹波

u 一致。 

 

图 15 p = 0.625，G 变化时的仿真结果 

Fig. 15 Simulation results of different G when p = 0.625  

由仿真参数可得，低功率运行模式的功率标幺

值 p 的范围为：0~0.3698，工作模式 1 的功率标幺

值 p 的范围为：0.3698~0.9935。图 14(b)的仿真工况

下， 0.625p  和 0.031 25p  时的 ac1u 、 ac2u 和 ac1i 波

形分别如图 16(a)和图 16(b)所示，电压、电流稳态

波形符合工作模式 1 和低功率运行模式的分析， ac1u

实现了类两电平调制。图 16(c)所示为 0.625p  时的

MMDCT 的 A 相下桥臂子模块电容电压放大图，可

以看出低电容电压子模块通过投入占空比较大的驱

动脉冲从而提升其电容电压。 
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图 16 本文所提均压方法的仿真分析  

Fig. 16 Simulation analysis of the proposed method 

图 16(d)为 A 相下桥臂子模块 1 到子模块 4 的

驱动脉冲，可以看出：驱动脉冲的占空比在不断地

变化以实现电容电压的动态均衡，其脉冲频率等于

中高频变压器频率 10 kHz。 

4.2 实验结果分析 

利用 typhoon 404和DSP + FPGA控制器搭建了

MMDCT 的半实物仿真平台，具体参数如表 2 所示，

控制器中 DSP 用于控制算法的实现，FPGA 用于调

制方法的实现和模拟量采集。 
输出电压 2U 为 400 V 时，由实验参数可得低功

率运行模式的功率范围为：0~17.672 kW，工作模式

1 的功率范围为：17.672~39.952 kW。传输功率由重

载工况(26.8 kW)切换到轻载工况(4.8 kW)运行时的

实验波形如图 17 所示。图 17(a)的实验结果表明本 

 

 
图 17 本文所提均压方法的实验结果 

Fig. 17 Experimental results of the proposed method 

文所提均压方法在重载和轻载时都可以保证子模块

电压均衡，图 17(b)和图 17(c)分别在重载和轻载时

的电压、电流波形符合理论分析和仿真结果， ac1u 实

现了类两电平调制。 
同样地，为验证在宽电压增益时本文所提均压

方法仍然有效，设置 2U 分别为 200 V( 0.5G  )、

600 V( 1.5G  )时传输功率由重载切换到轻载工况

运行，得到 A 相下桥臂 4 个子模块电容电压的实验

结果如图 18 所示，实验结果表明所提均压方法在不

同电压增益条件下皆能使得 MMDCT 均压运行。 

 
图 18 不同电压增益时所提均压方法实验结果 

Fig. 18 Experimental results of the proposed method 

with different voltage gains 
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5   结论 

本文提出了一种 MMDCT 子模块电容均压控

制方法，阐述了均压方法的控制原理与实施策略，

通过仿真与实验结果验证了该方法的有效性。所提

方法根据电容电压的排序选取相应占空比的驱动脉

冲分配给子模块，并在不同传输功率区间进行工作

模式切换。该方法具有如下特点： 

1) MMC 侧使用类两电平调制，变压器原边电

压具有较小的 du/dt；2) 均压方法不需要实时检测桥

臂电流，相对于类两电平调制没有增加开关频率，

且只需要对子模块电容电压进行排序，可降低控制

计算量；3) 均压方法不受电压增益的影响，且不受

功率运行条件的影响，在宽电压增益和全功率范围

内均有效。 
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