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0 引言

2001 年，德国慕尼黑联邦国防军大学的学者 R.
Marquardt 首先提出了模块化多电平换流器 MMC
（Modular Multilevel Converter）拓扑 ［1］，该拓扑的桥
臂采用基本运行单元级联的形式，避免大量开关器
件直接串联，不存在动态均压和一致触发等问题，尤
其适用于高压直流输电场合［2鄄10］。 后来，R. Marquardt
又在 2010 年和 2011 年的 2 次国际电力电子会议上
提出广义 MMC 的概念 ［11鄄12］，以子模块为功率单元，
并根据内部构造不同将其分为 3 种基本类型：半桥
子模块 HBSM（Half Bridge SubModule）、全桥子模块
FBSM （Full Bridge SubModule）和箝位双子模块
CDSM（Clamp Double SubModule）。 为简化分析，本
文将子模块采用 HBSM、FBSM 和 CDSM 的 MMC 相
应地称为 H鄄MMC、F鄄MMC 和 C鄄MMC。

阀损耗是直流输电系统稳态运行损耗的主要组
成部分，其大小是评估其性能优劣的重要指标。 损耗
计算一方面能为开关器件选型、散热系统设计 ［13］和
经济效益评估提供理论依据，另一方面也能为后续
拓扑结构优化和降损措施研究［14鄄15］奠定基础。 目前
关于传统两电平换流器损耗的研究较为完善 ［16鄄17］，
但缺乏适用于不同子模块的 MMC 通用损耗计算方
法和损耗特性的定量对比。

一般地，适用于工程实际的换流器损耗评估手
段或建模应满足以下基本要求：计及控制调制策略，

真实反映系统运行特性；有效提取 IGBT 器件参数，
合理拟合其损耗曲线；计算快速，结果准确。 MMC 的
电气运行工况非常复杂，因此很难用直接的电气测
量方法实现损耗测量。 现有损耗计算方法主要分为
2 类：解析公式法 ［18鄄20］和仿真积分法 ［21鄄22］。 解析公式
法通过引入电流平均化概念，推导了子模块各器件
平均电流的解析公式，计算简便快速，适用于损耗初
步评估；但该方法无法体现 MMC 非线性调制特性，
难以有效计及附加平衡控制引起的开关损耗，同时
也无法得到桥臂各子模块损耗分布特性。 一般降损
措施主要针对开关过程引起的暂态损耗如开通损耗
和关断损耗，因此仅依靠解析公式不能有效评估降
损策略带来的效益。 仿真积分法通常需要在仿真软
件如 PSCAD ／EMTDC、MATLAB ／ Simulink 等平台上
搭建完整的系统模型和复杂的控制系统，借助实时
仿真特性曲线计算运行损耗，可计及各种控制特性
且计算结果精确；但该方法仿真步长较小、计算时间
长，不适合多工况计算，特别在系统规划初期阶段，
可能需要多次迭代计算，该方法难以胜任如此巨大
的工作量。 因此，研究 MMC 阀损耗评估模型并开发
快速通用计算方法，具有重要工程意义。

为此本文提出一种阀损耗通用计算方法，可以
适用于 H鄄MMC、F鄄MMC 和 C鄄MMC。 本方法首先根据
系统基本运行工况和主回路参数计算出桥臂电流；
然后利用最近电平调制和子模块优化平衡控制策
略，根据子模块内部结构特点，计算出各子模块开关
状态和相关电气量如内部器件电流、电容电压；通过
提取 IGBT 厂家数据进行数据拟合来建立 IGBT 开
关损耗模型；在给定参数下统一进行损耗评估和求
解。 基于本文方法开发了 MMC 型高压直流输电系统
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（MMC鄄HVDC）阀损耗分析程序，可计算各种工况下
的换流器功率损耗和器件结温分布，为后续降损设
计提供了有力工具。 最后通过一个算例验证本方法
的有效性，并定量分析和对比不同典型结构下的损
耗特性。

1 MMC 结构特点和子模块开关函数模型

如图 1 所示，MMC 拓扑结构采用三相六桥臂结
构，每桥臂由 N 个基本运行功率单元级联而成，同时
配置一个缓冲电抗 L0 以抑制环流和故障电流上升
率。 Udc 为 MMC 双极直流母线电压差。

根据内部结构不同，子模块分为 HBSM、FBSM 和
CDSM，分别如图 2（a） — （c）所示 。 HBSM 由 2 个
IGBT（VT11、VT12）、2 个反并联二极管（VD11、VD12）和直
流电容 C 组成；子模块输出电压 USM 有 0 和 UC 这 2
种电平，其中 UC 为额定电容电压。 FBSM 需要的开关
器件数量是 HBSM 的 2 倍，但输出电平有 3 种：-UC、
0 和 UC。 CDSM 由 2 个等效半桥单元通过 2 个箝位
二极管和 1 个引导 IGBT（VT0）构成。 正常运行时 VT0

一直导通，CDSM 等效为 2 个级联的半桥子模块，
因此输出电平有 3 种：0、UC 和 2UC。 这样每桥臂 N
个 CDSM 的 C鄄MMC 可移植每桥臂 2N 个 HBSM 的
H鄄MMC 的控制策略。 根据实际应用场合特点和直
流系统故障穿越需求不同，MMC 选取不同子模块作
为基本功率单元。 其中 H鄄MMC 所需开关器件最少且

运行损耗最低，但是存在二极管续流效应而无法有效
处理直流故障，因此一般用于电缆敷设线路场合［23鄄24］；
F鄄MMC 和 C鄄MMC 所需开关器件和稳态运行损耗均
大于 H鄄MMC，但具有直流故障自清除能力，所以可
以应用在架空线输电场合［25鄄27］。

如图 2 所示，定义子模块电压和子模块电流正
方向均为从 A 点到 B 点，反之则为负。 定义电容开
关函数 S 如式（1）所示，用以描述子模块电容的投切

图 2 不同模块拓扑结构和开关模型
Fig.2 Topological structure and switching model of different submodules

图 1 MMC 通用拓扑结构
Fig.1 General topological structure of MMC
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状态。 S=1 表示正投入模块电容，即 USM=UC；S=0 表
示切除（或旁路）模块电容，即 USM= 0；S=-1 表示负
投入模块电容，即 USM=-UC。USM 为子模块输出电压。
S1、S2 分别表示 CDSM 中半桥单元 1 和半桥单元 2
的开关函数。

S=
1 电容正投入
0 电容切除
-1 电容负投

投
#
##
"
#
#
#
$ 入

（1）

子模块电容电压由下式描述：

C d
d t UC（ j，m）（t）=Sj，m（t）im（t） （2）

其中，下标 m 取 p、n 分别表示上、下桥臂，j 表示子
模块电容编号，下同；C 为模块电容。

相关 IGBT 的控制信号与电容开关函数状态、子
模块电压的关系如表 1 所示。

2 主回路参数和子模块电气量计算

2.1 主回路参数计算
MMC 单相接线图如图 3 所示，忽略回路中阻性

成分，各电气量正方向如图中箭头所示。 根据电路原
理，求解交流相电流 Iv 和 MMC 交流侧虚拟对地电
势 Uv：

Iv= P-jQ
（Us）* （3）

Uv=Us- ωLs+ ωL0

22 &Iv （4）

其中，P、Q 分别为交流侧有功、无功功率（一般作为
运行工况的最原始参数）；Ls 为系统电感；L0 为桥臂
电感；Us 为折算到换流变阀侧的系统电压，上标星号
表示取共轭运算。

忽略换流器损耗，求解直流电流：

Idc= Pdc

Udc
≈ P

Udc
（5）

假设电网电压 us 写成如下形式：
us（t）=Us sin（ω t） （6）

则根据式（3）和（4）得相电流 iv 和虚拟出口电
压 uv：

iv（t）= Ivsin（ω t-φ） （7）
uv（t）=Uvsin（ω t+θ） （8）

Iv= P 2+Q2姨
Us

φ=
arctanQP P>0

π+arctanQP P<

投
#
#
#
##
"
#
#
#
##
$

0

Uv=
Us

2-ω Ls+ L0

22 &2 *P
2
+ ω Ls+ L0

22 &2 ,Q
2

姨
Us

θ=arctan
ω Ls+ L0

22 &Q
ω Ls+ L0

22 &P-U s
2

上、下桥臂级联电容电压 up、un 为：

up（t）= Udc

2 -uv（t） （9）

un（t）= Udc

2 +uv（t） （10）

上、下桥臂电流 ip、in 分别如式（11）、（12）所示。
λ=1 说明未采取环流抑制措施；λ=0 说明采取环流
抑制措施。

ip（t）= Idc
3 - iv

2
（t）+λiz（t） （11）

in（t）= Idc
3 + iv

2
（t）+λiz（t） （12）

其中环流分量主要为 2次谐波，写成如下形式［28］：

iz（t）= i赞 z sin（2ω t+δ） （13）

i赞 z= （Acos φ+B）2+ （A sin φ）2姨
1- N

16ω2CL - k2N
24ω2CL

（14）

δ=arctan Acos φ+B
-A sin φ

（15）

其中，A= 3 2姨
64

kNi赞
ω2CL

， i赞 为相电流峰值；B=- N
16 ×

k2Idc
ω2CL

；电压调制比 k= 2U赞 s
Udc

。

注：0 表示 IGBT 关断，1 表示 IGBT 开通；不考虑子模块上下
IGBT 同时导通的状态（如 VT11 和 VT12 同时导通）。

子模块类型 状态 VT11 VT12 VT21 VT22 VT0 S1（S） S2 USM

HBSM
① 0 1 × × × 0 × 0
② 1 0 × × × 1 × UC

FBSM

① 0 1 0 1 × -1 × -UC

② 1 1 0 0 × 0 × 0
③ 1 1 0 0 × 0 × 0
④ 1 0 1 0 × 1 × UC

CDSM

① 0 1 0 1 1 0 0 0
② 1 0 0 1 1 1 0 UC

③ 0 1 1 0 1 0 1 UC

④ 1 0 1 0 1 1 1 2UC

表 1 子模块开关函数状态和 IGBT 控制信号
Table 1 State of submodule switching function

and control signal of IGBT

in
us

Ls iv

ip

Idc

P+ jQ

L0

L0

uv

Udc

2

Udc

2
up

un

图 3 MMC 单相等效电路
Fig.3 Single鄄phase equivalent circuit of MMC
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2.2 最近电平调制和子模块优化平衡控制
调制策略决定着子模块电容的投切时刻，影响

半导体器件的开断电压和开关频率，进而影响其开关
能量和损耗。 采用传统的解析公式或面积等效法［29］

计算损耗，均无法考虑附加电容平衡控制带来的附
加切换情况，对于开关损耗计算通常依靠人为设定
投切频率（如 150 Hz）来估算。 此外，系统采样频率可
能会对子模块投切造成影响 ［30］，但在传统解析计算
中无法反映。 本节所述方法能够计算子模块电容开
关时域特性曲线，可计及调制策略、附加平衡控制和
采样频率等因素影响。

调制的目的就是选择投切特定数目的子模块使
之逼近调制参考波，调制策略很多，如载波移相调
制、空间矢量调制、最近电平逼近调制等。 由于实现
简单，最近电平逼近调制适合于采用数百子模块的
高压直流输电系统，其主要思想是通过阶梯波去逼
近参考电压。 每时刻子模块电容投切数目通过对桥
臂电压参考波进行取整运算求得，如式（16）所示。 每
个时刻上、下桥臂中需要正投入的子模块电容恒定
如式（17）所示。

np（t）=
up（t）
UC（rat）

） "， nn（t）=
un（t）
UC（rat）

） " （16）

UC（rat）= Udc

NC
（17）

np（t）+nn（t）=NC （18）
其中，［x］表示取与变量 x 最接近的整数。 值得说明
的是，为便于统一不同子模块下的表达式，上式选用
电容投切数而不是子模块投切数为控制对象。 对于
CDSM 而言，模块电容数目是子模块数目的 2 倍。

子模块电容相应的开关状态满足式（19）：

� 鄱
j＝1

NC

Sj，m（t）=nm（t） （19）

选择子模块电容投切的基本原则为：在采样时刻，
当桥臂电流为负时优先选择电压高的电容放电，当
桥臂电流为正时优先选择电压低的电容充电，如式
（20）所示。
im（t）≥0， min｛UＣ（ j，m）（t）｝Sj，m=0≥max｛UＣ（ j，m）（t）｝Sj，m=1

im（t）<0， max｛UＣ（ j，m）（t）｝Sj，m=0≤min｛UＣ（ j，m）（t）｝Sj，m=1
1

（20）
优化平衡控制策略有 2 种基本方法：一是通过

改变调制波以改变子模块电容充放电时间 ［31］，此方
法适用于脉宽调制场合；二是通过引入电容电压最
大偏差量 ［14］或保持因子 ［15］优化子模块电容投切时
刻。 本文采用文献［14］所述优化策略。 根据以上原
则确定 HBSM 和 CDSM 模块电容开关函数的时域特
性曲线。

FBSM 控制自由度较多，因此仅依靠式（20）不

能完全确定其开关函数。 为此，本文采取输出负电平
数最小原则，这样只有在电压调制比大于 1 的情况
下才会有负电平出现。

N++N-+N0=NC

N+-N-=nm（t
1 ）

（21）

其中，N+ 为正投入的模块电容数；N- 为负投入的模
块电容数；N0 为切除的模块电容数。
2.3 子模块器件电流、电压求解

利用上节确定各模块电容的开关函数，可以求
解子模块内各器件的电流时域特性曲线。 子模块电
容电流写成如下形式：

iC（ j，m）（t）=Sj，m（t） im（t） （22）
在［�τ，�τ�+Δt］区间内，基于式（2）利用离散积分法

求解电容电压：

ΔUC（ j，m）= Δt
C iC（ j，m）（�τ） （23）

UC（ j，m）（�τ�+Δt）=UC（j，m）（�τ�）+ΔUC（ j，m） （24）
为便于后续分析开关器件电流，定义函数如下：

sgn（x）=
1 x>0
0 x=0
-1 x<

'
)
)
))
(
)
)
))
* 0

（25）

sin［sgn（x）］= sgn（x）-sgn（ x ）
2

（26）

cos［sgn（x）］= sgn（x）＋ sgn（ x ）
2

（27）

2．3．1 HBSM 的开关器件电流
根据图 2、半导体器件开关特性和开关函数定

义，HBSM 的开关器件通过电流可写成如下形式。
IGBT VT11 上的电流为：

iVT11（ j，m）=cos［sgn（Sj，m（t））］ sin［sgn（im（t））］ im（t） （28）
续流二极管 VD11 上的电流为：

iVD11（ j，m）=cos［sgn（Sj，m（t））］cos［sgn（im（t））］im（t） （29）
IGBT VT12 上的电流为：

iVT12（ j，m）=cos［sgn（1- Sj，m（t） ）］cos［sgn（im（t））］im（t）（30）
续流二极管 VD12 上的电流为：

iVＤ12（ j，m）=cos［sgn（1- Sj，m（t） ）］sin［sgn（im（t））］im（t）（3１）
2.3.2 FBSM 的开关器件电流

当子模块输出电平为零时，事实上有 2 种工作
状态，本文选取电流均经过下部开关器件的状态，这
样 iVT11、iVD11、iVT12 和 iVD12 电流表达式与 HBSM 一致，
其余器件电流由式（32）— （35）确定。

IGBT VT21 上的电流：
iVT21（ j，m）=cos［sgn（1- Sj，m（t） ）］sin［sgn（im（t））］im（t）（32）

续流二极管 VD21 上的电流：
iVＤ21（ j，m）=cos［sgn（1- Sj，m（t） ）］cos［sgn（im（t））］im（t） （33）

IGBT VT22 上的电流：
iVT22（ j，m）=sin［sgn（Sj，m（t））］cos［sgn（im（t））］im（t） （34）
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� � 续流二极管 VD22 上的电流：
iVD22（ j，m）=sin［sgn（Sj，m（t））］sin［sgn（im（t））］im（t） （35）

2.3.3 CDSM 的开关器件电流
正常运行时，CDSM 的阻尼二极管不存在电流

通路。 单个 CDSM 等效为 2 个 HBSM 来处理，VT0 ／
VD0 近似一个串联的通态电阻，器件电流仅与桥臂电
流方向相关。

iVT0（ j，m）=sin［sgn（im（t））］im（t） （36）
iVD0（ j，m）=cos［sgn（im（t））］im（t） （3７）

根据以上公式，可以求出不同子模块开关函数
波形和器件电流波形，其波形示意如图 4 所示（此时
假设 F鄄MMC 不考虑输出负电平，零电平状态选择为
电流均经过下部开关器件的状态）。

3 开关器件参数提取和损耗建模

MMC 阀损耗计算最终分解为各个开关器件
（IGBT 及其反并联二极管）的损耗计算。 稳态运行下
IGBT 器件的功率损耗主要有以下 3 个部分［16］：通态
损耗 Pcon，VT、开通损耗 Pon，VT 和关断损耗 Poff，VT。 IGBT
的正向截止损耗和驱动回路损耗在总的损耗所占比
例较少，一般忽略不计。

PVT=Pcon，VT+Pon，VT+Poff，VT （38）
IGBT 的反向并联二极管运行损耗主要包括通

态损耗 Pcon，VD、开通损耗 Poff，VD、恢复损耗和截止损耗，
其中后两者损耗分量可以忽略。 故二极管损耗写成：

PVD=Pcon，VD+Poff，VD （39）
因此将 MMC 所有开关器件损耗进行叠加即可

求得阀损耗：
Ptot=鄱PVT+鄱PVD （40）

其中，下标 VT 表示 IGBT 部分；下标 VD 表示反并联
二极管部分。

3.1 损耗计算
3.1.1 器件通态损耗计算

IGBT 和二极管的正向导通电压主要与导通电
流和结温有关：

UVT（t）=UVT0（Tj）+ iVT（t）RVT（Tj） （41）
UVD（t）=UVD0（Tj）+ iVD（t）RVD（Tj） （42）

其中，UVT0、RVT 分别为 IGBT 擎住电压和正向导通电
阻；UVD0 和 RVD 分别为二极管门槛电压和正向导通电
阻。 这 4 个特性参数均与结温 Tj 有关，可利用结温
Tα 和 Tβ（一般 Tα= 25℃ ，Tβ= 125℃）下开关器件的
典型特性曲线，通过参数插值近似得到：

UVT0（Tj）=
（UVT0（Tβ）-UVT0（Tα））（Tj -Tα）

Tβ-Tα
+UVT0（Tα）

RVT0（Tj）=
（RVT0（Tβ）-RVT0（Tα））（Tj -Tα）

Tβ-Tα
+RVT0（Tα）

）
$
$
$
$$
#
$
$
$
$$
%

（43）

UVD0（Tj）=
（UVD0（Tβ）-UVD0（Tα））（Tj -Tα）

Tβ-Tα
+UVD0（Tα）

RVD0（Tj）=
（RVD0（Tβ）-RVD0（Tα））（Tj -Tα）

Tβ-Tα
+RVD0（Tα）

）
$
$
$
$$
#
$
$
$
$$
%

（44）

通过曲线拟合得到给定结温 Tj 下的开关器件特
性参数后，利用式（45）和（46）求取 IGBT 和二极管的
通态损耗：

Pcon，VT= 1
Tc

Tc

0乙 UVT（t） iVT（t）d t （45）

Pcon，VD= 1
Tc

Tc

0乙 UVD（t） iVD（t）d t （46）

其中，Tc 为一个基波周期，即 0.02 s。
3．1．2 器件开关损耗计算

给定电流和结温，半导体器件的开关能量损耗
可用如下二次多项式进行拟合：

Eoff= （αoff+βoff iVT+γrec i2VT）ρoff
Eon= （αon+βon iVT+γrec i2VT）ρon
Erec= （αrec+βrec iVD+γrec i2VD）ρrec

）
$
$
$$
#
$
$
$$
%

（47）

其中，α、β、γ 为在给定参考电压和结温下开关能量
损耗的拟合系数；ρ 为开关能量损耗函数的修正系
数；下标 off、on 和 rec 分别对应 IGBT 关断损耗、IGBT
开通损耗和二极管的恢复损耗。

使用线性插值方法，求得折算到给定截止电压
和结温下的修正系数 ρ［16］。

ρoff= （Eoff（Tβ）-Eoff（Tα））（Tj -Tα） ／ （Tβ-Tα）+Eoff（Tα）

Eoff（Tβ）

UVT

UVT_ref

ρon= （Eon（Tβ）-Eon（Tα））（Tj -Tα） ／ （Tβ-Tα）+Eon（Tα）

Eon（Tβ）

UVT

UVT_ref

ρrec= （Erec（Tβ）-Erec（Tα））（Tj -Tα） ／ （Tβ-Tα）+Erec（Tα）

Erec（Tβ）

UVT

UVT_ref

）
$
$
$
$
$
$
$
$
#
$
$
$
$
$
$
$
$$
%

（48）
其中 ，ρoff、ρon 和 ρrec 分别为 IGBT 的关断损耗 、IGBT
的开通损耗以及二极管的反向恢复损耗；UＶT_ref 和UVT
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图 4 子模块开关函数和器件电流波形示意
Fig.4 Waveform of submodule switching function

and device current
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图 5 IGBT 模块等值热电路模型
Fig.5 Equivalent thermal model of IGBT module
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图 6 损耗通用计算流程
Fig.6 Flowchart of general loss calculation

分别为参数表上的参考截止电压以及实际运行中的
真实截止电压。

将一个基波周期内开关能量损耗进行累加，然
后对其进行时间平均，即可获得各部分的平均开关
损耗功率：

Poff= 1
Tc

鄱
i＝1

�Nα

Eoff（i）

Pon= 1
Tc

鄱
i＝1

�Nβ

Eon（i）

Prec= 1
Tc

鄱
i＝1

�Nγ

Erec（i）

）
$
$
$
$
$
$
$
$
#
$
$
$
$
$
$
$
$
%

（49）

其中，Nα、Nβ、Nγ 分别为 IGBT 关断次数、IGBT 开通
次数和二极管反向恢复次数。
3.2 结温估计

IGBT 器件内部的结温无法直接测量得到，因此
可依据散热器的温度和以上损耗计算结果估计
IGBT 模块内部的器件结温。 IGBT 等值热电路模型
如图 5 所示，IGBT 和二极管的功率损耗等值为 2 个
电流源，估算公式如下［21］：

Tj，VT=PVT（RthJC_VT+RthCH_VT）+TH （50）
Tj，VD=PVD（RthJC_VD+RthCH_VD）+TH （51）

其中，RthJC_VT、RthJC_VD 分别为 IGBT、二极管的 PN 结与
器件外壳之间的热电阻；RthCH_VT、RthCH_VD 分别为 IGBT、
二极管的器件外壳与散热器之间的热电阻；TH 为散
热器温度。

4 计算流程与步骤

MMC鄄HVDC 换流阀损耗计算流程如图 6 所示，
主要分为以下 6 步：

a. 基于系统运行基本条件（P，Q，Us，Udc）和主回
路参数（Ls，L0，C，N），根据式（1）— （15）计算换流器
交流侧相电流、桥臂电流和桥臂电压在基频周期
［0，Tc］内的时域特性曲线；

b. 选择子模块类型，根据最近电平调制和附加
电容电压优化平衡策略，并计及采样频率的影响，利
用式（16）—（21）求解各个子模块电容的开关函数时
域特性曲线；

c. 根据桥臂电流和子模块电容开关函数，由
式（22）—（37）求解子模块各半导体器件的电流时域

曲线；
d. 根据选定型号的 IGBT 和二极管的特性曲线

（厂家提供的器件特性数据），应用曲线拟合法得到
式（41）、（42）和（47）所需的各项器件特性参数，设置
初始结温 Tj，然后利用线性插值修正相关系数，如开
关能量损耗的温度系数、IGBT 和二极管的正向导通
电压或通态电阻等；

e. 将 IGBT 和二极管上的电压、电流、结温等数
据代入式（45）、（46），求得器件的导通损耗功率，并
根据触发脉冲，判断器件的开关动作，由式（49）对导
通损耗和开关损耗在一个周期内做平均，可得到平
均损耗功率，然后根据式（38）—（40）计算给定运行
工况下的阀总损耗，根据式（50）、（51）估计子模块的
器件结温；

f. 若需要计算其他运行工况，则重复步骤 a—e，
否则计算结束。

5 性能评估和仿真分析

基于第 4 节所述流程，在 MATLAB 中编写 M 文
件代码开发了通用计算程序，可以方便地评估环流、
电容电压附加控制等各种因素对损耗的影响，快速
计算各种运行工况下的损耗。 下面通过一个算例来
验证本方法的有效性。

算例系统的主回路参数如下：直流系统额定直流
电压为 ± 160 kV，额定功率为 320 MW；交流系统电
压等级为 110 kV，系统电抗为 10 mH，换流变压器变
比为 110 kV ／ 167 kV，换流变压器容量为 350 MV·A，
换流变压器漏抗为 0.1 p.u.，电压调制比为 0.85；换流
器每桥臂电容数为 200，子模块额定电容为 24500μF，
额定电容电压为 1.6 kV；调制策略采用最近电平调制
（文献［14］所述优化策略），最大电压偏差率 σ（最大
电压偏差和额定电压之比）为 4%；IGBT 采用 Infineon
FZ1200R33KF2C。

根据第 3 节所述曲线拟合方法对器件特性参
数进行拟合，表 2、表 3 分别给出了 IGBT 模块通态
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压降与通态电阻以及 IGBT 模块的开关能量损耗函
数中的系数。 IGBT 模块热电阻选取厂商提供的典
型参数：RthJC_VT=0.0085 K ／ kW，RthJC_VD=0.017 K ／ kＷ，
RthCH_VT=0.006K ／ kW，RthCH_VD=0.012 K ／ kW。

不失一般性，考察 H鄄MMC、F鄄MMC 和 C鄄MMC 随
功率因数角变化的功率损耗，如图 7（a）所示，变化过
程中保持交流系统视在功率为 320 MV·A 且直流电
压为 320 kV 不变。 从图中可以看出，H鄄MMC 损耗最
小，总损耗在 1.43~2.08 MW 之间波动（阀损耗率约
为 0.45 % ~ 0.65 %）；C鄄MMC 次之，总损耗在 2.26~
2.79 MW 之间波动（阀损耗率约为 0.70% ~0.87%）；
F鄄MMC 损耗最大，总损耗在 2.97 ~ 3.50 MW 之间波
动（阀损耗率约为 0.93%~ 1.09%）。 在整流模式下
MMC 损耗整体略大于逆变模式下运行损耗。 在考察
的所有工况中，功率因数角处于小角度范围（22.5°~

67.5°）内，MMC 的损耗比较低。 单位功率因数下子
模块损耗分布特性如图 7（b）所示。 CDSM 损耗接近
于 FBSM 损耗，但是其子模块数是后者的一半，因此
C鄄MMC 的总损耗比 F鄄MMC 降低 25%左右。

本方法可以给出子模块各器件结温分布（环境
温度 TH=26.7 °C），如图 8 所示。 由于子模块投切时
刻不同，产生的损耗不同，故结温也不完全相同，但
在一定范围内波动。 子模块内各器件损耗和结温分
布不均衡，以 HBSM 为例，二极管 VD12 结温最高 ，
IGBT VT12 结温最低，其主要原因在于前者通流时间
长（如图 4 所示）。

图 9（a）展示了环流对损耗的影响。 从结果来
看，环流抑制后大部分工况下换流器损耗特性得以
改善，但在个别工况下反而可能恶化，如图中阴影部
分内的工况。 其原因在于环流分量影响了桥臂电流
的波形，进而改变了桥臂电流在 IGBT 和二极管的分
配比例，由于二者的通态压降和通态电阻不一样，故
产生的损耗不同。

优化电容电压平衡控制策略中，子模块最大电容

功率因数角 ／ （°）
（a） 总损耗

4
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总
损

耗
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Ｗ
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开关器件 UVT0（UVD0） ／V RVT（RVD） ／Ω Tj ／ °C

IGBT
1.8475 0.001300 25
1.9988 0.001900 125

二极管
1.6222 0.000954 25
1.4425 0.001100 125

表 2 IGBT 模块通态压降与通态电阻
Table 2 On鄄state voltage drop and on鄄state

resistance of IGBT module

表 3 IGBT 模块的开关能量损耗函数中的系数
Table 3 Coefficients of switching loss function

of IGBT module

图 8 单位功率因数下不同子模块内各器件的结温分布
Fig.8 Submodule junction temperature distribution

for unity power factor
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电压偏差率越大，器件的开关频率越小，从而损耗越
小，如图 9（b）所示。 从降损角度看，应选择较大的子
模块最大电容电压偏差率，但过大可能引起子模块
电容不能充分充放电，出现电压不平衡。

高电压调制比可降低 MMC 阀侧交流电流，进而
降低器件的通态损耗，如图 9（c）所示。 后续研究将
考虑 3次谐波注入调制，以期取得更高的电压调制比。

为进一步分析器件开关频率与损耗之间关系，
以 H鄄MMC 为例，单位功率因数下不同平均开关频率
下换流器运行损耗如图 10 所示。 从图中可以看出，
随着器件开关频率下降，IGBT 开关损耗和二极管关
断损耗随之下降。 对于本运行工况而言，当开关频率

下降到 500 Hz 以下，通态损耗成为换流器总损耗的
主导成分。 因此，后续降损措施应该着重从如何降低
器件通态电阻方面考虑，如选择低通态电阻的新型
开关器件。

6 结论

在实际直流输电工程中，阀损耗计算的目的是
为主电路参数设计提供各种工况和各种负荷水平下
的各个器件损耗和结温数据，其结果将直接影响器
件选型、元件定值确定和散热设计，因此对损耗进行
既准确又快速的分析和计算十分必要。 本文提出的
方法适用于采用不同子模块结构的 MMC 拓扑，能够
计及优化电容电压附加控制，所需特性参数可通过
厂家提供的数据表拟合获得，因而具有很强的实用
价值。 基于本方法开发了 MMC鄄HVDC 阀损耗通用分
析程序，可快速计算各种工况下的换流器功率损耗
分布和器件结温。 为验证本方法的有效性，对某算例
进行分析和计算，并得到如下结论。

a. 在子模块电容数相同的情况下，H鄄MMC 损耗
最少，C鄄MMC 次之，F鄄MMC 最差。 由于通流时间不
同，子模块内各器件的损耗和结温分布是不均匀的，
故器件承受的热应力不同，所以在器件选型时需特
别注意。

b. 环流分量影响了桥臂电流的波形，进而改变
了桥臂电流在 IGBT 和二极管的分配比例。 然而由于
IGBT 和二极管的通态损耗特性不同，环流抑制后个
别运行工况下换流器损耗特性可能恶化。

c. 提高优化电容电压平衡策略中最大电压偏差
率，可降低器件开关频率以减少器件的开关损耗；然
而当器件开关频率低于某值（本算例为 500 Hz）后，
器件的通态损耗成为主导分量。 因此进一步降损措
施应着眼于如何降低其通态损耗。

d. 提高电压调制比可降低 MMC 阀侧交流电
流，进而降低器件的通态损耗。 后续研究将考虑 3 次
谐波注入调制，以期取得更高的电压调制比。
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General method of valve loss calculation for MMC鄄HVDC
with different submodules

XUE Yinglin，XU Zheng，ZHANG Zheren，LIU Gaoren
（College of Electrical Engineering，Zhejiang University，Hangzhou 310027，China）

Abstract： A general method of valve loss calculation is proposed for MMC鄄HVDC（Modular Multilevel Converter
based High Voltage Direct Current systems），which can uniformly analyze the existing submodule structures：
half鄄bridge submodule，full鄄bridge submodule and clamp double submodule. The time鄄domain voltage or
current waveform of each element is derived according to the operating parameters and modulation control
strategy of system，the characteristic parameters of semiconductor device are acquired based on the
characteristic curves provided by its manufactures，and its loss and junction temperature are calculated based
on the current，voltage and switching times of the device. The proposed method considers the additional
capacitor voltage optimization control and its implementation programming is easy. A general analysis
program is developed based on the proposed method，which can quickly calculate the power loss distribution
and device junction temperature of the MMC in various operating conditions. Its effectiveness is verified by
case study，which shows that，among the three typical MMC submodule structures，the loss of half鄄bridge
structure is the lowest while that of full鄄bridge structure the highest；the loss characteristic of converter may
worsen in some operating conditions after the circulating current is suppressed；the loss can be deducted by
reducing the device switching frequency and increasing the voltage modulation ratio；when the device
switching frequency is below a certain value（500 Hz in the case），its on鄄state loss becomes the dominant
component.
Key words： modular multilevel converter； valve loss； half鄄bridge submodule； full鄄bridge submodule； clamp
double submodule； electric converters
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