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一种模块化多电平换流器子模块故障下的
新型容错控制策略
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摘　要：针对热备用下柔性直流系统中模块化多电平换流器（modular multilevel converter，MMC）子模块故障引

发的桥臂不对称运行及基频与二倍频环流问题，提出一种改进 PIR 环流控制与内环电流滑模控制协同的容错

控制策略。通过引入三参数陷波器精准分离环流分量，改进 PIR 控制实现基频与二倍频谐波协同抑制，同时

结合滑模控制替代传统 PI 内环控制，显著提升系统动态响应速度与鲁棒性。基于 Matlab/Simulink 的仿真及

RT⁃LAB 半实物实验表明，所提策略能够有效抑制环流谐波分量，快速稳定电容电压与直流电流，降低网侧交

流电流波动，在子模块故障后以更优的调节性能实现系统稳定恢复，验证了其多频谐波抑制能力与动态控制

优势。
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A novel fault-tolerant control strategy under submodule faults of modular 
multilevel converters

Guo Yu， Xia Xiangyang， Li Runwu， Yi Rui
（School of Electrical & Information Engineering， Changsha University of Science & Technology， Changsha 410014， China）

Abstract： To address the problems of asymmetric arm operation and fundamental and second-harmonic circulating 

currents caused by submodule faults in a modular multilevel converter （MMC） under hot standby in a flexible direct 

current system， a fault-tolerant control strategy coordinated by an improved PIR circulating current control and an 

inner-loop current sliding mode control is proposed. By introducing a three-parameter notch filter to precisely 

separate the circulating current components， the improved PIR control achieves the coordinated suppression of 

fundamental and second-harmonic harmonics. Simultaneously， the traditional PI inner-loop control is replaced by the 

sliding mode control to significantly improve the dynamic response speed and robustness of the system. Simulations 

based on Matlab/Simulink and RT-LAB hardware-in-the-loop experiments show that the proposed strategy can 

effectively suppress the circulating current harmonic components， rapidly stabilize the capacitor voltage and direct 

current， and reduce the grid-side alternating current fluctuation. Furthermore， it achieves stable system recovery with 

superior regulation performance after a submodule fault， verifying its multi-frequency harmonic suppression 

capability and dynamic control advantages.
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模 块 化 多 电 平 换 流 器（modular multilevel 
converter，MMC）凭借其卓越的输出电压波形、较低

的系统损耗、强大的故障处理能力以及高度模块化

且易于扩展的拓扑结构，在高压直流输电和柔性直

流系统中得到了广泛的应用［1-5］。然而，因其在结构

上由大量子模块（submodule，SM）级联而成，子模块

故障是 MMC 常见的故障之一［6］，通过设置子模块

故障容错控制策略，能够有效地降低子模块故障对

MMC 运行的影响［7］。

目前应用的冗余方法主要有冷备用和热备用

两种［8］，冷备用模块投入运行前需要经过长时间的

充电，容错快速性大大降低，而热备用不需要经过

充电过程能够快速地投入使用，所以现有的冗余容

错研究大多围绕热备用冗余方法进行［9］。热备用冗

余方法又分为两种工作模式，一种模式是当系统某

一相的某个桥臂发生子模块故障，剩下 5 个桥臂均

要旁路相同数量子模块，但正常子模块被旁路，系

统的可靠性会大大降低；另一种模式是只旁路故障

子模块，这种模式不会浪费正常子模块且操作简

单，因此，该模式是目前的主流模式。在此模式下，

若故障桥臂未进行等量子模块闭锁操作，将造成各

相级联单元数目失衡，从而导致换流器进入桥臂不

对称运行状态 ，带来基频环流以及电流波动等

问题。

针对此问题，文献［10］提出用重复控制器来实

现对 MMC 故障后环流各次谐波成分的有效抑制，

但重复控制器存在延时环节，会使容错控制时间变

长；文献［11］提出一种基于模型预测控制的容错控

制策略，但该方法需要配备高性能处理器，推高了

系统运行成本；文献［12］提出了一种新型 MMC 子

模块故障容错控制策略，该策略基于 CPS-PWM
调 制方法，由于 CPS-PWM 调制方法算法复杂，

实现难度较大，这限制该控制策略的应用范围；文

献［13］提出了一种基于多电平模块电容钳位 DC-
DC 变换器的三电平子模块，该子模块具备对内部

开关故障的容错能力，然而，这种容错方法存在一

定的局限性，难以将系统性能恢复至故障前的水

平；文献［14］采用模型预测控制实现快速容错响

应，优化谐波性能，适用于多故障场景，但其计算负

担大，需高性能处理器支持，成本较高；文献［15］在

MMC 传统环流抑制方面引入了滑模控制，该方法

显著提升了系统的响应速度，使其能够更迅速地对

各种扰动和变化做出反应，还增强了系统的鲁棒

性，使其在面对参数变化、外部干扰等不确定因素

时仍能保持稳定运行。这表明滑模控制在提高

MMC 系统性能方面具有显著优势，其出色的控制

特性使其具备了应用于子模块故障后的容错控制

的潜力。

由上述分析可知，现有传统容错控制策略难以

兼顾多频谐波抑制、动态响应速度与鲁棒性，而滑

模控制恰巧可以提升系统的响应速度，增强系统的

鲁棒性，所以本文在现有研究的背景下，对热备用

冗余控制下子模块故障切除后桥臂不对称运行特

性进行了分析，并提出了一种改进 PIR 环流控制与

内环电流滑模控制结合的容错控制策略。所提控

制策略不仅不需要正负序分离，在一定程度上降低

了传统容错控制的复杂性，还引入了三参数陷波器

更可以有效地将基频和二倍频分量分离以便于改

进的 PIR 环流控制器进行抑制，又因为在内环电流

控制器引入了滑模控制，使系统在实现多频抑制的

同时缩短了响应时间，提高了鲁棒性，且可以恢复

到原先稳定运行状态。

1　MMC拓扑结构与数学模型

图 1 为含有热备用的 MMC 的拓扑结构，整体

分为 a、b、c 三相，每相又分为上桥臂和下桥臂，每

个桥臂都包括 N 个额定运行子模块和 M 个热备用

子模块。其中，upj、u lj 分别为 j 相上、下桥臂电压，

U dc 为直流电压，ipj、i lj 分别为 j 相上、下桥臂电流，

ivj、u sj 分别为交流侧电流、电压，L s、R s 均为交流电

网阻抗，L 为桥臂等效电感，R 为桥臂等效电阻，j=
a、b、c［16］。

本文用的子模块为半桥子模块，由 2 个反并联

二极管、2 个 IGBT、1 个储能电容构成，为了方便故

障切除，每个子模块还配备了开关 S。信号通过控

制 IGBT 开关的触发，来实现 SM 的投入、切除和闭

锁 3 种开关状态［17］。

根据 KVL 方程建立图 1 中上、下桥臂的回路方

程，即

U dc

2 = upj + L
dipj

dt
+ Ripj + L s

divj

dt
+ u sj （1）

U dc

2 = u lj + L
di lj

dt
+ Ri lj - L s

divj

dt
- u sj （2）

定义上下桥臂共模电压为 u comj，差模电压为

udiffj，环流为 icirj，即

u comj = 1
2 ( upj + u lj ) （3）
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udiffj = 1
2 ( u lj - upj ) （4）

icirj = 1
2 ( ipj + i lj ) （5）

将式（1）、（2）分别做差做和化简得到：

U dc = 2u comj + 2L
dicirj

dt
+ 2Ricirj （6）

0 = -2udiffj + 2L s
divj

dt
+ 2u sj + L

divj

dt
+ Rivj （7）

udiffj = R s idiffj + L s
didiffj

dt
（8）

其中，继续对 MMC 运行原理进行分析可得上下桥

臂参考电压表达式为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

upj_ref = U dc

2 - U mj cos ωt

u lj_ref = U dc

2 + U mj cos ωt
（9）

式中，U mj 为交流侧输出电压幅值。

2　MMC 桥臂不对称运行特性分析

在 MMC 稳定运行过程中，通过均压策略可实

现各桥臂子模块电容电压在标准值附近的均衡分

布。控制系统依据调制参考波形实时调节导通子

模块数量，本文采用最近电平逼近（nearest level 
modulation，NLM）作为调制策略［18］。鉴于 MMC 三

相拓扑对称特性，选取 a 相作为分析对象，在理想化

假设条件下（开关器件处于理想高频工况），同一桥

臂内所有子模块电压相等，此时系统调制函数可近

似为连续时域表达式为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

Spa = 1
2 ( 1 - m cos ωt )

S la = 1
2 ( 1 + m cos ωt )

（10）

当子模块发生故障并切除后，MMC 处于上下

桥臂不对称运行状态，设 a 相上下桥臂实际子模块

个数为 N，N paf 为 a 相上桥臂故障子模块数量，N laf 为

a 相下桥臂故障子模块数量。于是上下桥臂开关函

数变为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

Spaf = 1
2 ( N - N paf ) ( 1 - m cos ωt )

Spaf = 1
2 ( N - N laf ) ( 1 + m cos ωt )

（11）

进一步可得  a 相上、下桥臂等效的电容为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

C pa = C
N - N paf

C la = C
N - N laf

（12）

将式（11）、（12）代入式（9）中可得此时的上、下

桥臂输出电压为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

upa = Spaf (U C0 + 1
C pa

∫ ipac dt )

u la = S laf (U C0 + 1
C la

∫ i lac dt )
（13）

式中，ipac、i lac 分别为上、下桥臂电容电流。

依据式（12），子模块故障后，故障桥臂的等效

电容会增大，则上下桥臂的等效电容将不相等，交

流相电流在上下桥臂之间的分配将不再均匀，进而

出现环流分量。为了更好地分析子模块故障下环

流的组成，假设上下桥臂电流中不含倍频电流，上、

下桥臂电流 ipa、i la 为［19］

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

ipa = Idc - 1
2 Im sin ( ωt + φ )

i la = Idc + 1
2 Im sin ( ωt + φ )

（14）

式中，Idc 为直流电流分量；Im 为交流侧输出电流幅

值；φ 为交流相电流的初相角。

根据式（10）、（14）可得上下桥臂电容电流为

ì
í
î

ipac = Spa ipa

i lac = S la i la
（15）

将式（12）、（15）代入式（13）得到子模块故障时

上、下桥臂电压分别为

SM1

SM2

SM3

SM1

SM2

SM3

SM1

SM2

SM3

SMN+M SMN+M SMN+M

upa

ipbipa ipc
RRR

L L L

L L L

RRR

SM1

SM2

SM3

SM1

SM2

SM3

SM1

SM2

SM3

SMN+M SMN+M SMN+M

ula

ila ilb ilc

Udc/2

Udc/2

S

C

D1

T1

D2

T2

子模块（SM）

usa

usb

usc

iva

ivb

ivc

Ls+Rs

Ls+Rs

Ls+Rs

图 1　带热备用的 MMC 拓扑结构图

Figure 1　Topology diagram of MMC with hot standby
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upa =( N - Npaf ) [ U C0

2 - m 2

8C pa ω
Idc +( m

4C pa ω
Idc - mU C0

2 )cos ωt + m
16C pa ω

Im cos φ -

1
8C pa ω

Im cos ( ωt + φ )- m 2

64C pa ω
Im sin ( ωt + φ )+ m

16C pa ω
Im cos ( 2ωt + φ )-

m 2

8C pa ω
Idc cos 2ωt + m

32C pa ω
Im sin ( 2ωt + φ )- m 2

64C pa ω
Im sin ( 3ωt + φ ) ]

（16）

ula =( N - N laf ) [ U C0

2 - m 2

8C la ω
Idc +( mU C0

2 - m
4C la ω

Idc )cos ωt + m
16C la ω

Im cos φ +

1
8C la ω

Im cos ( ωt + φ )+ m 2

64C la ω
Im sin ( ωt + φ )+ m

16C la ω
Im cos ( 2ωt + φ )-

m 2

8C la ω
Idc cos 2ωt + m

32C la ω
Im sin ( 2ωt + φ )+ m 2

64C la ω
Im sin (3ωt + φ ) ]

（17）

对式（16）、（17）分析所得：

1）当 N paf = N laf 时，故障桥臂的基频分量与三次

谐波分量呈现等幅反相关系，经矢量叠加后，两者

和为 0；
2） 当不满足 N paf = N laf 时，故障桥臂的基频分

量与三次谐波分量幅值不等，经矢量叠加后，两者

和不为 0，此时基频与三倍频谐波会出现在环流中。

根据对式（16）、（17）的分析以及文献［20］可

知，三倍频谐波分量的幅值远小于基频谐波分量与

二倍频谐波分量。因此，在子模块故障发生后，环

流抑制的主要任务是抑制其基频、二倍频环流。

3　MMC新型容错控制策略

由文 2 分析可知，子模块故障会导致各桥臂电

压不平衡，从而出现基频、二倍频环流，会造成

MMC 内部子模块电容电压的波动，使得系统稳定

性下降。但目前 MMC 环流控制在工程应用中使用

的传统的控制策略只能对单一的二倍频环流进行

抑制，不能抑制基频环流。为了解决此问题，本文

提出用改进的 PIR 环流控制和基于滑模控制的内环

控制器相结合的控制方法来维持系统稳定。

3.1　改进的 PIR环流控制器

通过文 2 对子模块故障切除后的分析可知，此

时对基频环流和二倍频环流的控制是非常必要的。

因 此 ，本 文 在 传 统 比 例 积 分 谐 振（proportional 
integral resonance，PIR）环流控制的基础上添加了

基频控制环节。

首先，采用三参数陷波器对环流中的基频与二

倍频分量进行分离［21］。三参数陷波器通过调节中

心频率、带宽和衰减深度 3 个关键参数，可以精准抑

制目标频段。相比传统单参数陷波器，三参数陷波

器的优势在于：通过独立控制阻带宽度与衰减强

度，既能彻底滤除指定频率，又能最小化对相邻信

号的干扰，在结构复杂度相近的前提下显著提升滤

波精度与鲁棒性。所以本文选用三参数陷波器来

对环流中的基频与二倍频分量进行分离。

陷波器的传递函数为

H 1 ( s )= s2 + 2k1 ω n s + ω 2
n

s2 + 2k2 ω n s + ω 2
n

（18）

式中，k2 为陷波深度参数；k1 为陷波宽度参数；ω n =
2πf，表示陷波器陷波中心点角频率。

为了有效分离环流中的基频和二倍频分量，考

虑到电网频率为 50 Hz，设计了两个三参数陷波器，

其截止频率分别设定为 628 rad/s 和 1 256 rad/s，基
频陷波器的带宽（∆ f）设置为 5 Hz，陷波深度（A）设

置为-40 dB，可得出基频陷波器的 k1 为 0.05，k2 为

0.000 5；二倍频陷波器的带宽（∆f）设置为 10 Hz，陷
波深度设置为-40 dB，可得出基频陷波器的 k1 为

0.05，k2 为 0.000 5。图 2 展示了这两个三参数陷波

器的波特图。可知，在 628 rad/s 和 1 256 rad/s 处存

在两个凹陷波谷，这两个波谷对应的增益为较大的

负 值 ，负 增 益 表 明 这 些 频 率 的 信 号 将 被 显 著

衰减［22］。

环流的基频、二倍频分量被精确地分离出来

后，接下来，需要对分离出的基频与二倍频分量进

行抑制。在 MMC 的环流控制中，传统的 PIR 控制

器因其能够对特定频率的信号进行有效控制而被

广泛应用［23］。然而，传统 PIR 控制器存在一定的局

限性，仅能针对二倍频环流进行抑制。因此，本文

对传统的 PIR 控制器进行了改进，在其原有功能的

基础上，引入了基频控制环节，从而使其能够有效

抑制由子模块故障引发的基频与二倍频环流，确保

系统稳定运行。PIR 的传递函数为

GR ( s )= Kp + K i

s
+ … + 2K rn ω c s

s2 + 2ω c s +( nω r )2    （19）
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根据本文提出的控制策略，PIR 要抑制的环流

包括：基频环流、二次环流。因此，本文中 PIR 控制

器的传递函数为

GR ( s )= K p + K i

s
+ 2K r ω c s

s2 + 2ω c s + ω r
2 +

2K r2 ω c s
s2 + 2ω c s +( 2ω r )2

（20）

式中，K p 为比例系数；K i 为积分系数；K r、K r2 分别为

基频、二倍频谐振控制器增益。

本文设计的环流抑制器框图如图 3 所示。先用

陷波器滤除环流里的基频与二倍频分量，再把滤后

环流和基准值比较得到误差信号；随后将误差信号

送入 PIR 控制器，生成电压修正量 u *
comj；最后把电压

修正量 u *
comj 叠加到 NLM 调制信号上，得出最终上下

桥臂调制波形，以维持系统的平衡。

在热备用 MMC 系统中，子模块故障致上下桥

臂不对称，产生基频与二倍频环流。故在原二倍频

环流抑制 PIR 控制器上，引入基频谐振控制。该策

略通过修正各桥臂导通子模块个数来抑制环流，并

且采用分相控制方法，无需进行正负序分离和坐标

变换，使得整个控制结构变得简单易行。但目前的

MMC 系统中，内环电流控制的控制策略仍为 PI 控
制，这就导致单 PIR 环流控制器动态响应慢，面对负

载突变等调整时间长；抗干扰能力弱，易受电网波

动等的影响。为了解决以上问题，本文提出在内环

电流控制器环节引入滑模控制，加快系统的动态响

应，确保系统在有限时间内收敛到稳定状态，减少

电容电压波动，保障系统稳定运行。

3.2　内环滑模电流控制

滑模控制具有响应迅速、能在有限时间达滑模

面跟踪给定值、鲁棒性强、对参数变化和干扰不敏

感、设计灵活简便、无需精确模型且可按需选滑模

面等优点［24］，所以本文选择其加入到内环控制器中

与改进的 PIR 环流控制器配合使用。

首先构建滑模面，由式（7）可得：

0 = -udiffj +( L s + 1
2 L ) divj

dt
+ uvj + 1

2 Rivj    （21）

为了方便后续计算，此时将式（21）简化，令

L s + 1
2 L = L c，

1
2 R = R c，有

0 = -udiffj + L c
divj

dt
+ u sj + R c ivj （22）

经过坐标变换：

C =

2
3

æ

è

ç

ç
çç
ç

ç
ö

ø

÷

÷
÷÷
÷

÷cos ωt cos ( ωt - 2
3 π ) cos ( ωt + 2

3 π )

-sin ωt -sin ( ωt - 2
3 π ) -sin ( ωt + 2

3 π )

（23）
整理可得 udiffd、udiffq 表达式为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

udiffd = L c
divd

dt
- ωL c ivq + R c ivd + u sd

udiffq = L c
divq

dt
+ ωL c ivd + R c ivq + u sq

（24）

利用滑模控制对 MMC 双闭环系统中的电流内

环进行设计，设计滑模面为（目标为 ivj - i*
vj → 0）：

{s1 = ivd - i*
vd

s2 = ivq - i*
vq

（25）

为使系统能够高效地趋近滑模面，选取合适的

滑模趋近律至关重要。常见的滑模趋近律，如等速

趋近律、指数趋近律等，由于其中符号函数的存在，

开关动作频率较高。这种控制上的不连续性，最终
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（b）二倍频分量陷波器

图 2　陷波器波特图

Figure 2　Bode plot of notch filter

ipj 1/2

i1j

+

+ ‒ ‒

+ +
陷波器 GPIR（s）

icir_ref=0

u*
comj

图 3　环流控制器框图

Figure 3　Block diagram of circulating current controller
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会引发系统产生高频抖振现象。因此，本文采用饱

和函数来替代符号函数［25］，具体如下：

ì
í
î

ṡ1 = -λ1 sat ( s1 )- k1 s1

ṡ2 = -λ2 sat ( s2 )- k2 s2
（26）

式中，sat ( si )为饱和函数；λi、ki 为趋近律系数，均为

正定的参数。

sat ( si )

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

1， si > Δ  
si

Δ 
， si ≤ Δ 

-1， si > -Δ 

（27）

式中，Δ 为滑模面边界层的厚度，其大小可以根据

MMC 系统参数来调节。

饱和函数可设定一个边界层。当系统状态点

处于边界层之外时，运用指数趋近律来快速修正偏

差，确保系统状态点能迅速靠近滑模面；而当系统

状态点处于边界层之内时，则采用线性趋近律，借

助连续控制来抑制抖振［26］。该控制设计下，系统状

态点可稳定于滑模面并收敛至平衡点，且能显著减

轻抖振现象。

综合式（21）~（27）得出内环电流控制器最终公

式为

ì

í

î

ï
ï
ïï
ï
ï

ï

ï
ïï
ï

ï

u *
diffd = u sd - ωL c ivq - k1 ivd +

( R c + k1 ) i*
vd - L c λ1 sat ( )ivd - i*

vd

u *
diffq = u sq + ωL c ivd - k2 ivq +

( R c + k2 ) i*
vq - L c λ2 sat ( )ivq - i*

vq

（28）

内环电流滑模控制器框图如图 4 所示。

使用李雅普诺夫（Lyapunov）稳定性理论来验

证所提滑模控制的稳定性和收敛性［27］。

构造 Lyapunov 函数为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

V 1 = 1
2 s2

1 = ( ivd - i*
vd )2

V 2 = 1
2 s2

2 = ( ivq - i*
vq )2

（29）

由式（29）可知，V ≥ 0 恒成立：

ì
í
î

ïï
ïï

V̇ 1 = s1 ṡ1 = - s1 λ1 sat ( s1 )- k1 s2
1

V̇ 2 = s2 ṡ2 = - s2 λ2 sat ( s2 )- k2 s2
2

（30）

由于饱和函数在 sat ( si )不同情况下值不一样，

这里需要分开讨论：

当 | si |> Δ 时，式（30）变为

ì
í
î

ïï

ïïïï

V̇ 1 = -λ1 || ivd - i*
vd - k1 ( ivd - i*

vd )2

V̇ 2 = -λ2 || ivq - i*
vq - k2 ( ivq - i*

vq )2
（31）

式中，λ1、k1 均为正定常数，所以 V̇ < 0。
当 | si |≤ Δ 时，式（30）变为

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï

V̇ 1 = -( λ1

Δ
+ k1 ) ( ivd - i*

vd )2

V̇ 2 = -( λ2

Δ
+ k2 ) ( ivq - i*

vq )2

（32）

式中，λ2、k2 也均为正定常数，所以 V̇ < 0。经上述

分析可知，V̇ < 0 恒成立，满足 Lyapunov 稳定性判

据，即随着时间的推移，Lyapunov 函数的值不断减

小，最终收敛至零。

3.3　MMC系统的整体控制框图

图 5 给出了 MMC 系统的整体控制结构，包含

主电路与控制电路两个核心部分。主电路由直流

电网、换流器拓扑及桥臂滤波电感等元件构成，实

现交直流系统间的能量传输。控制电路采用分层

架构，包括信号采集与处理单元、闭环控制单元和

调制单元 3 个主要模块。

在信号采集与处理单元中，通过传感器获取三

相电网的电压电流信号，经坐标变换处理得到同步

旋转坐标系下的 d 轴和 q 轴分量。利用这两个正交
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图 4　内环电流滑模控制器

Figure 4　Inner⁃loop current sliding mode controller 外环功率
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图 5　MMC 系统的整体控制框图

Figure 5　Overall control block diagram of MMC system
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分量可实时计算系统的瞬时有功功率与无功功率

数值。

闭环控制单元采用内外环协同控制策略：外环

功率控制器根据给定功率指令与实际功率值的偏

差，经 PI 调节生成内环电流参考值。该参考值输入

内环滑模电流控制器，输出 u *
diffj 到调制单元。同时，

通过改进的 PIR 环流抑制器，输出 u *
comj
到调制单元。

调制单元采用复合调制策略，首先应用最近电

平逼近调制将电压参考量离散化，再通过子模块电

容电压排序实现动态均压控制。最终生成的 PWM
驱动信号经逻辑分配后，精确控制各桥臂子模块的

投切状态，确保 MMC 系统稳定运行。

4　仿真验证

为 了 验 证 本 文 所 提 方 法 的 有 效 性 ，在

MATLAB/Simulink 里搭建了 21 电平（有 4 个备用

子模块）三相逆变模型来进行仿真验证（如图 6 所

示），改 进 PIR 控 制 器 参 数 为 K p = 5，K i = 54.5，
K r = 415，K r2 = 420，ω c = 0.02ω r。其他主要参数如

表 1所示。

首先系统在稳定条件下运行，为了验证所提控

制策略的故障容错效果，设置故障情景模式为：t=
1 s 时，上桥臂 1 个子模块因故障被切除，上下桥臂

不对称运行。图 7~10 展示了传统 PIR 控制策略、

改进后的 PIR 控制策略和本文所提控制策略子模块

故障后的故障相电流、网侧交流电压电流、电容电

流、直流电流的实验波形。

由图 7~10 可知，1 s时子模块故障后，三相出现

以基频为主的非对称环流（因控制策略含二倍频控

制），且导致了直流电流基频振荡。由图 7（a）~
10（a）可以分别看出在传统的 PIR 控制策略下故障

相环流、直流侧电流波动随着时间越来越大，电容

电压显著减小，网侧交流电压电流不再三相对称。

这表明传统的 PIR 控制策略在子模块故障时无法进

行容错控制，进而导致整个 MMC 系统失去稳定。

由图 7（b）~10（b）可知，改进后的 PIR 控制可以抑制

子模块故障导致的基频以及二倍频环流使故障相

环流、电容电压、直流电流、网侧交流电压电流恢复

到原先水平，具有一定的容错能力，但在子模块故

障后各个变量波动较大、恢复时间较长，故障相电

流稳定时为 50 A，在［-52，148］ A 区间波动且调节

时间为 0.09 s，电容电压最小降低到 15.6 kV且调节时

间为 0.1 s，直流电流在［622，730］ A 区间波动且调

节时间为 0.09 s，网侧交流电流在［-1.25，1.25］ kA
区间波动且调节时间为 0.1 s。由图 7（c）~10（c）可

看出本文控制策略可以抑制子模块故障导致的基

频以及二倍频环流使环流、电容电压、直流电流、网

MMC

+
‒

PCC

MMC 交流系统

图 6　三相逆变模型

Figure 6　Three⁃phase inverter model

表 1　仿真模型主要参数

Table 1　Key parameters of simulation model
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图 7　3 种控制策略下的故障相环流波形

Figure 7　Waveforms of faulty phase circulating current 
under three control strategies
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