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摘要：基于有限控制集的模型预测控制应用于模块化多电平变换器（MMC）时通常会暴露出计算复杂与交流

侧输出电流严重失真等问题。提出一种双矢量优化谐波电流模型预测控制策略，即改进两段式模型预测控

制，可减少开关状态组合计算量，进一步优化交流侧输出电流。推导了 MMC离散数学模型，并构建无权重因

子的代价函数，通过计算实际电流与参考电流包围的最小面积重新定义同一周期内两阶段开关信号的占空

比，并引入一种附加冗余子模块的方法抑制桥臂环流，接着提出一种败者树多路归并排序算法均衡电容电

压。在 MATLAB／Simulink 平台搭建三相 23 电平 MMC 仿真模型验证该策略的有效性。相比于两段式模型

预测控制，所提策略的交流侧输出电流跟踪更加精准，谐波畸变率更小。
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0 引言

模块化多电平变换器（modular multilevel con⁃
verter，MMC）具有容量大、级联水平高、模块化程度
高、扩展性强等优势，将成为未来直流输电系统的主
流拓扑之一［1］。可再生能源出力的不确定性将导致
MMC 系统运行工况复杂多样，通常暴露出子模块电
容电压波动等问题［2⁃3］，尤其在低频工况下波动更为
剧烈，而子模块电容电压波动会间接引起相单元之
间产生环流［4⁃5］，严重时会造成 MMC 停机运行。因
此，环流抑制策略对于 MMC 系统安全运行至关重
要。文献［6］提出一种 MMC 复合控制方案，可实现
直流侧电流、交流侧电流和不平衡电流的三重控制，
其附加的电流前馈控制也可减小电容电压的动态波
动；文献［7］考虑了不平衡网压下开关频率和子模块
电容设计间的相互作用以及分析该工况对子模块电
容器纹波电压与电压／电流谐波的影响；文献［8］通
过附加有源电力滤波器电路消除低频纹波功率，该
方法虽然可以降低子模块电容电压谐波和内部环
流，但会加大硬件设计成本，仅适用于中低压配电
网，且控制系统相对复杂。

模型预测控制（model predictive control，MPC）
具有无需调制技术、多目标控制等优点，在非线性电
力变换装备中得到广泛应用，如准 Z 源逆变器、模块
化多电平矩阵变换器等。传统 MPC 应用于 MMC 时
存在开关状态遍历寻优次数过多、实时计算量大等
问题，为此，国内外学者提出了不同的研究思路。针
对单相 MMC，文献［9］提出一种加权 MPC 方法，构建

一种基于选择变换器开关信号成本函数，可控制负
载电流并减小电容电压波动，该方法虽然可以降低
输出电流谐波畸变率，但权重因子须实时调整，参数
整定困难；文献［10］以桥臂能量函数作为代价函数
的一项权重，无须对 MMC 电容电压实时监测，可在
较低的电压变化率下产生 2N+1（N 为 MMC 半个桥臂
的半桥子模块总数）个输出电压电平，同时能抑制环
流，该策略在背靠背实际工程中应用较为有效；进一
步地，文献［11］提出一种基于占空比调制的 MPC 策
略，该方法无须对目标函数遍历寻优，计算量小且与
子模块数量无关，易于实现子模块容错控制；文献

［12］将一种卡尔曼滤波预测方法应用于电容电压观
测，并依据预测值建立快速 MPC 目标优化函数，可
减少备用电压传感器数量，简化测量系统硬件结构，
保证 MMC 输出电流高精准跟踪性能，有效提升电能
变换稳定性。

两段式模型预测控制（two-stage model predic⁃
tive control，TSMPC）相比于传统单段式 MPC，具有
无需权重因子、动态性能高等优点。文献［13］首先
提出一种无权重因子的 TSMPC 方案，并将其应用在
电机领域，即在一个控制周期内选择 2 个电压矢量，
所确定的下一时刻电压矢量可实现矢量跟踪误差最
小化，当第二个电压矢量为非零矢量时，在加入限制
条件的边界范围内分析候选电压矢量并选择最优
值，进一步改善稳态性能。文献［14］提出一种用于
电力电子变换器的多目标调制 MPC，预测下一时刻
的所有状态变量，并提出一种固定开关频率新型调
制技术，减小电压和电流波动。文献［15］提出一种
滚动优化的 TSMPC 策略，前段构建需要投入的子模
块最佳集合，后段从上述集合中确定应用于 MMC 的
实际投入数目。该策略从简化 3 种控制变量预测的
角度考虑，有效减轻计算负担。
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本文提出一种双矢量优化谐波电流 MPC 方法，

即改进 TSMPC 方法。与单段式 MPC 相比，无需复杂
的权重因子整定，降低控制器设计的难度；与 TSMPC
相比，利用当前时刻电流采样值重新定义同一采样
周期内两阶段的开关状态，可实现交流侧电流的高
精度跟踪和谐波电流二次优化。同时提出一种附加
冗余子模块的方法抑制环流，将改进 TSMPC 输出的
投入信号与一种败者树的多路平衡归并排序相结合

减小单周期内比较次数，减轻了计算负担。最后在
三相 23 电平的 MMC 仿真模型中验证了所提策略的

有效性。

1 MMC数学模型

1.1　MMC的电路拓扑

三相 MMC 的主电路拓扑结构如图 1 所示，单相

MMC 分别包含上、下 2 个桥臂，桥臂主体为 N 个半桥

子模块级联而成，每个半桥子模块由 2 个含反并联
二极管（D1、D2）的绝缘栅双极晶体管（insulate-gate 
bipolar transistor，IGBT）（T1、T2）与电容构成，通过控
制子模块中开关器件的开通与关断，保证同一时刻

内各个子模块电容的充放电，实现交流侧电压稳定

输出。图中：Udc 为直流电压；Rm、Lm 分别为上、下桥

臂的等效电阻和等效电感；ipj（ j =a，b，c）、inj 和 upj、unj

分别为 j 相上、下桥臂的电流和电压；usj、ij 分别为
MMC 交流侧输出的 j 相电压、电流；ZL 为交流侧等

效的负载阻抗；R0、L0 分别为负载电阻和电感；O、O′
为中性点；uCj为MMC j相半桥子模块电容电压；HBSM
表示半桥子模块。

1.2　单相MMC等效电路及其数学模型

单相 MMC 等效电路如图 2 所示。MMC j 相上、

下桥臂电流及内部不平衡电流负序二倍频分量 icj

（以下简称二倍频环流）分别为：

ipj = idiff j - 1
2 ij （1）

inj = idiff j + 1
2 ij （2）

icj = idiff j - 1
3 idc （3）

式中：idc为直流电流；idiff j 为流过 MMC j 相上、下桥臂

内部不平衡电流，由二倍频环流 icj 和直流分量 idc /3
共同构成。MMC 内、外部特性方程分别为：

Udc2 - up j + un j2 = R0idiff j + L0
didiff jdt

（4）
uj = up j - un j2 = R′ij + L′

dijdt
+ us j （5）

式中：R′= Rm + R0 /2；L′= Lm + L0 /2；uj 为 j 相上、下桥臂

电压之差的一半。 j 相上、下桥臂电压之和 V S
j 与电

压之差 V M
j 分别为：

V S
j =upj+unj=(npj+nnj ) Udc

N （6）
V M

j =unj-upj=(nnj-npj ) Udc
N （7）

式中：np j、nn j 分别为 j 相上、下桥臂投入子模块数目。

当 MMC 系统正常工作时，各子模块电容电压达

到稳定状态，其值被控制在 Udc /N 上下波动，upj 与 unj

全部工作状态如附录 A 表 A1 所示。
忽略桥臂等效电阻 Rm，MMC 交流侧输出电流和

二倍频环流的动态方程分别为：
dijdt

= 1
L′ ( 1

2 V M
j - usj - R0ij) （8）

dicjdt
= 1

Lm ( 1
2 Udc - 1

2 V S
j - Rmicj) （9）

构造状态方程表达式为：
ẋ = Ax + Bu + Cω （10）

式中：x 为状态变量；u 为输入变量；ω 为直接传递变
量；A、B、C 为系数。利用前向欧拉法可得：

dijdt
= ij( )t+ Ts - ij( )t

Ts
（11）

dicjdt
= icj( )t+ Ts - icj( )t

Ts
（12）

式中：Ts 为采样周期。

由于 Ts 相对较小，当采用标准的 MPC 时，在控

制周期内控制量（如交流侧系统电压）的变化可线性

近似为：

图2　单相MMC等效电路

Fig.2　Equivalent circuit of single-phase MMC

图1　MMC电路拓扑结构

Fig.1　Topology structure of MMC circuit
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usj ( t+ Ts )≈usj ( t ) （13）

采用离散法列写状态空间方程表达式为：
x ( t+ Ts )=Ax ( t ) +Bu ( t ) +Cω ( t ) （14）

以 MMC 交流侧输出电流 ij 与二倍频环流分量 icj

为例，进一步可得：

ì
í
î

ij ( t+ Ts )=A1ij ( t ) +B1V M
j ( t ) +C1usj ( t )

icj ( t+ Ts )=A2icj ( t ) +B2V S
j ( t ) +C2Udc ( t ) （15）

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

A1 = 2L′- Ts R02L′+ Ts R0

B1 = Ts2L′+ Ts R0

C1 =- 2Ts2L′+ Ts R0

（16）

ì

í

î

ï

ï
ïï
ï

ï

ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

A2 = 2Lm - Ts Rm2Lm + Ts Rm

B2 =- Ts2Lm + Ts Rm

C2 = Ts2Lm + Ts Rm

（17）

2 MPC设计

2.1　单段式MPC原理

应用于 MMC 的单段式 MPC 根据控制周期内交
流侧电压变化近似线性的准则，计算每种开关状态
对应的下一个采样周期内的输出电流、二倍频环流、
该相各个子模块电容电压，其原理图见附录 A图 A1。

单段式 MPC 须考虑交流侧电流跟踪、环流抑
制、子模块电容电压 3 种变量构建一个目标加权代
价函数 J ( t )，该函数表达式为：

ì

í

î

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

ï

ï
ïïï
ï

ï

ï

J ( t ) =λ1 J1 ( t ) +λ2 J2 ( t ) +λ3 J3 ( t )
J1 ( t ) = || ij ( t+ Ts )- iref

j ( t )
J2 ( t ) = || icj ( t+ Ts )- irefcj ( t )
J3 ( t ) =∑

i=1

2N  || uCji ( t+ Ts )-u ref
Cji

（18）

式中：iref
j 、irefcj 、u ref

Cji 分别为 MMC 交流侧输出电流、环流
分量和子模块 i 电容电压的参考值；λ1、λ2、λ3 分别为
相应控制目标的权重系数。

根据式（18），结合各变量权重因子求取总加权
代价函数，考虑相应的约束条件遍历 N+1 个电平数
目，取代价函数最小值对应的开关状态确定为最优
电平，作为下一个控制周期的开关信号。

但该方法使得交流侧电流跟踪精度有限，当并
网注入功率突变或直流侧电压偏置时［16⁃17］，环流瞬
时峰值达到最大，或某一子模块发生故障影响该子
模块所在桥臂各子模块电压波动，加权代价函数计
算会发生偏差，影响各相开关信号，三相输出电流精
准跟踪指令值会产生偏差。该策略涉及被控变量较

多，计算负担大。且每一个控制变量均须配置一个

权重因子，整定困难，大多情况下须根据经验试凑选

取，控制精度有待提升。

为解决以上问题，可将 MMC 三相输出电流控制

策略与环流抑制策略分层考虑，建立一个输出电流

跟踪的代价函数，降低由三相 MMC 中环流抑制策略

整体寻优带来的计算负担。

2.2　TSMPC原理

TSMPC 可省略输出电流和环流抑制代价函数

之间权重系数的设计，在外部工况变换情况下保持

良好的控制效果。两阶段指在每个采样周期内存在

2 种互补的开关状态，即同一周期内在这 2 种开关状

态之间发生切换，通过增大和减小状态变量相互作

用，使每个采样周期结束时预测状态变量更接近于

状态变量的参考值。TSMPC 原理图见附录 A 图 A2。

交流侧电流跟踪代价函数 L ( t ) 的表达式为：

L ( t ) = ij ( t+ Ts )- iref
j ( t+ Ts ) （19）

为了保证 TSMPC 在每个周期结束时输出侧电

流预测值接近于参考值，定义如下公式：

ì

í

î

ï
ïï
ï

ï
ïï
ï
ï
ï

Δi1 = i1 ( t+ Ts )- iref ( t )
Δi2 = i2 ( t+ Ts )- iref ( t )
i ( t+ Ts )= iref ( t ) +ds1Δi1 + ds2Δi2
ds1 + ds2 = 1

（20）

式中：Δi1 与 Δi2 分别为开关状态 1、2 下采用 TSMPC
的 MMC 交流侧输出电流增量，二者独立于各自的控

制周期内；i1 ( t+ Ts ) 与 i2 ( t+ Ts ) 分别为开关状态 1、2
下采用 TSMPC 的 MMC 交流侧实际输出电流，通过

系统的离散状态空间方程确定；i ( t+ Ts )、iref ( t ) 分别

为 MMC 交流侧实际输出电流、参考电流；ds1 与 ds2 分

别为开关状态 1、2 所对应的占空比，其表达式如式

（21）所示。

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ds1 = i ( t+ Ts )- iref ( t ) -Δi2Δi1 - Δi2
=

i ( t+ Ts )- i2 ( t+ Ts )
i1 ( t+ Ts )- i2 ( t+ Ts )

ds2 = 1 - ds1

（21）

TSMPC 无需权重系数整定，可配合相应的环流

抑制策略，在交流侧电流跟踪方面取得一定的效果，

但控制效果尚未达到最优，且对于降低交流侧电流

谐波畸变率的能力有限。

2.3　改进TSMPC原理

针对 TSMPC 暴露出的交流侧电流谐波含量大、

跟踪精度有待提升等问题，提出一种改进 TSMPC，

以进一步提高系统的稳态性能。改进 TSMPC 原理

图见附录 A 图 A3。

假定参考电流为标准正弦波，定义电流总谐波

畸变率  ξTHD 为：
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ξTHD = Ihrms
Ibrms

=
1
Tc ∫0

Tc( )iref ( t ) - i ( t ) 2 dt

Ibrms
（22）

式中：Ihrms 为谐波电流的有效值之和；Ibrms 为基波电流
的有效值；Tc 为电流周期。

当 MMC 投入的子模块数目作用于整个控制采
样周期 Ts 时，MMC 交流侧输出电流变化量 Δij 为：

Δij = ij ( t+ Ts )- ij ( t ) （23）
定义 MMC 交流侧输出电流实际值与参考值在

t+ Ts 时刻的误差 ij_err ( t+ Ts )为：
ij_err ( t+ Ts )= ij ( t+ Ts )- iref

j ( t+ Ts ) （24）
t 时刻的电流误差 ij_err ( t ) 为：

ij_err ( t ) = ij ( t ) - iref
j ( t ) （25）

参考电流与实际电流所包围的面积 S 为：

S =∫0

Ts  || iref ( t+ Ts )- i ( t+ Ts ) dt （26）
对比式（22）、（26）可得，电流总谐波畸变率  ξTHD

的定义与实际电流和参考电流所包围的面积成正
比。在控制周期中通过最小化由实际电流和参考电
流包围的面积进一步优化谐波电流，使得交流侧电
流基波含量占比达到最优。重新定义电流误差为：

ì
í
î

ïïïï

ïïïï

e0 = iref ( t ) - i ( t+ Ts )
e1 = e0 + ds1Δi1
e2 = e1 + ds2Δi2

（27）
式中：e0 为 t 时刻的下一采样时刻实际电流与当前时
刻的电流误差；e1 为 t+ ds1Ts 时刻的下一采样时刻实
际电流与第一段切换时刻的电流误差；e2 为 t+ Ts 时
刻的下一采样时刻实际电流与参考电流的误差。

改进 TSMPC 与 TSMPC 单个周期内变化情况类
似，具有 2 种情况，分别是 e0 ≤ 0 与 e0 > 0。以 e0 ≤ 0 为
例，接下来将讨论 Δi1 ≥ 0、Δi2 ≤ 0 的情况。总面积 S 可
以表示为 4 个三角形面积（S1 — S4）之和，当满足 e1 ≥
0 且 e2 ≤ 0 时，S 最小。以面积 S1 的计算为例，根据相
似三角形的几何性质，可计算得到：

S1 = 1
2  e21

|| e0 + || e1
ds1Ts （28）

类似地，S2 — S4 的计算也可通过该方法得到，进
而总面积 S 可表示为：

S = S1 + S2 + S3 + S4 =
      12  e20 + e21

|| e0 + || e1
ds1Ts + 1

2  e21 + e22
|| e1 + || e2

ds2Ts （29）
将式（27）代入式（29）解决面积最小化问题之

后，占空比可以通过以下方式得到更新：

ì

í

î

ï
ïï
ï
ï
ï

ï

ï
ïï
ï

ï

ds1 = -2e0 - Δi22Δi1 - Δi2
=

2i ( t+ Ts )- iref ( t ) - i2 ( t+ Ts )
2i1 ( t+ Ts )- iref ( t ) - i2 ( t+ Ts )

ds2 = 1 - ds1

（30）

占空比的更新可优化谐波电流，同时也会引起

IGBT 器件平均开关频率的提升，随之带来的是开关
器件自身损耗的应力加大。设 N=22，不同采样周期
下计算采用 3 种 MPC 方法时的开关频率，对比结果
如表 1 所示。

2.4　改进TSMPC设计
改进 TSMPC 的实现步骤具体如下：根据 j 相交

流侧输出电流误差的轨迹选择该相控制策略上、下
桥臂投入的子模块数目 np j_1 和 np j_2，再依据子模块投
入数目确定该相输出的电平数目，具体流程图见附
录 B 图 B1。

假定 MMC 每一时刻存在的有效开关组合数为
N+1，单段式 MPC 采用三相整体寻优的方法［18］，3 种
变量在 Ts 周期内计算量为（N+1）3。而 TSMPC 首先
利用被控量在 t 时刻采样并遍历 N+1 次预测，选取该
周期内增量的电流误差最小值作为第一段最优状
态；类似地，被控量在 t 时刻采样并遍历 N+1 次预测，
获得该周期内下降的电流误差最小值作为第二段最
优状态；两阶段对应的开关状态分别作用于各自周
期内进而得到 t+ Ts 时刻的电流预测值，总优化计算
量为 2N+4。改进 TSMPC 仅附加当前时刻初始值重
新定义占空比，并不增加寻优计算量。3 种 MPC 方
法预测次数对比见表 2。

2.5　环流抑制策略的设计
为有效实现环流抑制并避免影响交流侧电流跟

踪精度，配合 MPC 的有效实现。设计一种环流抑制
策略。t+ Ts 时刻桥臂二倍频环流为：

icj ( t+ Ts )=A2icj ( t+ Ts )-B2V S
j ( t ) +C2Udc ( t ) （31）

二倍频环流分量参考值 i∗cj 被抑制为 0，如式（32）
所示。

i∗cj = idc3 - Pac3Udc
= 0 （32）

式中：Pac 为系统有功功率。为实现式（32）所示条
件，定义如下条件：

icj ( t+ Ts )= idiffj ( t+ Ts )- idc3 （33）
由式（8）可得，MMC 交流侧输出电流并不会影

表2　预测次数对比

Table 2　Comparison of number of predictions

MPC 方法

单段式 MPC
TSMPC

改进 TSMPC

寻优计算量

（N+1）3

2N+4
2N+4

表1　开关频率比较

Table 1　Comparison of switching frequency

MPC 方法

单段式 MPC
TSMPC

改进 TSMPC

开关频率／Hz
Ts=100 μs

392
711
753

Ts=2 ms
390
496
512
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响上、下桥臂的电压，即与上、下桥臂投入的子模块
数目无关。这也说明引入冗余模块对 MMC 电容电
压波动影响最小，可抑制内部不平衡电流（本文设计
冗余子模块数量为 2）。

根据式（32），应始终期望内部不平衡电流为
idc /3。当某一相桥臂投入的子模块数目超过 N 时，
该相桥臂电压大于直流侧电压，可使该相环流减小；
当该相中环流分量大于 0 时，该相将投入少量冗余
子模块，以便将环流分量抑制为 0。此时该段采样
时间结束时刻的环流分量 i+2cj 为：

i+2cj = icj ( t+ Ts ) （34）
同样地，当该相桥臂电压小于直流侧电压，导致

该相环流增大；当该相中环流分量小于 0 时，需在这
段采样时间内旁路少量冗余子模块，以便将环流分
量抑制为 0。此时该段采样时间结束时刻的环流分
量 i-2cj 为：

i-2cj = icj ( t+ Ts ) （35）
若在该段采样周期内没有额外的子模块投入或

者 旁 路 ，此 时 该 段 采 样 时 间 结 束 时 刻 的 环 流 分
量 i0cj 为：

i0cj = icj ( t+ Ts ) （36）
故可根据二倍频环流分量的方向改变子模块数

目的投切情况，进一步改变相间桥臂电压的大小，从
而实现环流抑制。

为了保证环流抑制策略的正确实现，须设置子
模块冗余，设计冗余子模块数量为 2，设置 V S

j ( t ) 为：

V S
j ( t ) ∈{(N - 2)uCj； NuCj ； (N + 2)uCj} （37）

为了不影响 MMC 交流侧输出电流跟踪的精度，
需要定义 j 相额外子模块投切时刻所对应的占空比
为 dcj，二倍频环流分量的参考值设置为 0。

j 相额外子模块投入时的占空比为：

dcj = 0 - icurcj - i0cj

2i+2cj - icurcj - i0cj

（38）
式中：icurcj 为 j 相额外子模块投入时电流的二倍频环
流分量。j 相额外子模块旁路时的占空比为：

dcj = 0 - icurcj - i0cj

2i-2cj - icurcj - i0cj

（39）
利用式（19）提出的代价函数，从表 A1 所示电平

集合中选择 2 种电平，使得交流侧电流非单调变化
的 ij ( t+ Ts ) 具有最小的变化差异。两阶段 2 个相邻
电压 V M(1)

j 、V M(2)
j 之差为：

V M(1)
j - V M(2)

j = ūCnj + ūCpj ≈ 2Udc
N （40）

式中：ūCpj 与 ūCnj 分别为 j 相上、下桥臂子模块电容电
压之和的平均值。

因此，当控制策略输出的电平在两阶段相邻电
压之间切换时，在采样时间内产生的输出电压平均
值 v̄ tj 为：

v̄ tj = ds1V M(1)
j +(1- ds1 )V M(2)

j （41）

为抑制 icj 中二倍频谐波与高频开关谐波分量，
需要根据每一采样周期内不同时间段内的环流的符
号，将额外的子模块投入或旁路。

当 icj ≥ 0 时，可利用上、下桥臂电压占空比 ds1-
0.5dcj 替换原有的占空比来实现冗余子模块投入；当
icj < 0 时，可利用上、下桥臂电压占空比 ds1 - 0.5dcj 代
替原有的占空比来实现冗余子模块旁路。在采样时
间内产生的输出电压平均值 v̄ tj 为：

v̄ tj =(ds1 -|

|
|
||
| dzj2

|

|
|
||
| )V M(1)

j + dzj(V M(1)
j - Udc

N )+

        é
ë

ê
êê
ê1-(ds1 -|

|
|
||
| dz j2

|

|
|
||
| )ùûúúúúV M(2)

j （42）
简化式（41）并与式（42）比较，所提出的二倍频

环流抑制策略不会影响交流侧电流跟踪精度。当出
现 0.5dcj > ds1 时，需要将 dcj 设置为 2ds1；当出现 0.5dcj >
(Ts - ds1 ) 时，需要将 dcj 设置为 2(Ts - ds1 )。同样，该策
略也可以在占空比为 ds1+0.5dcj 的时间周期内抑制
环流，其原理与上述分析类似，不再赘述。

3 子模块电容电压均衡

柔性直流输电工程常采用冒泡排序等完全排序
方法完成桥臂子模块最近电平逼近调制，应用于高
电压、大规模 MMC 换流站时会暴露出计算负担大、
耗费时间长等问题。归并排序算法基于分治法的思
想，将 2 个有序的子序列合并为 1 个有序序列，分组
排序算法是将每个桥臂子模块分组，组内通过归并
算法纵向排序，组间横向排序，构造子模块电容电压
矩阵并保证其内部每一行从左到右和每一列从上至
下全为降序排列［19⁃20］。

而基于败者树的多路平衡归并排序方法的主要
思想如下：假定 MMC 每一桥臂的子模块数量为 n，并
把它平均分为 k 路，则每路含有的元素数量为 M（M =
n/k）；令 k 路归并中的每路第一个元素构成一棵败者
树，将属于同一节点的值两两比较，将二者中最小值
定义为胜者，并将其输出与其他节点的胜者比较，最
终根节点存储的最小值即为最终的胜者；将该胜者
输出后，仅更新最下面多路中比较叶子节点的值，让
该节点不断同其双亲节点所表示的元素比较，败者
留在双亲节点中，胜者继续向上比较，如此往复，直
至每路电容电压都离开败者树，完成多路归并排序；
最后利用归并排序将投入组与切出组电容电压合并
为一组有序序列。基于败者树多路归并排序示意图
详见附录 C 图 C1。

对于 k 路平衡归并排序，若不使用败者树，则对
每个元素都需要比较 k-1 次，共有 n 个子模块，每一
趟归并共需要 (n- 1) (k- 1) 次比较，若有 M 个归并
段，归并次数为 logk M，则总比较次数 T1 为：

T1 =(n- 1) (k- 1) logk M （43）
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败者树作为树形选择排序的一种特殊形式，但
其本质结构是一棵完全二叉树，而由于该二叉树仅
需要与父节点比较，每个数据的比较次数为 log2 k，

化简后的总比较次数 T2 为：
T2 =(n- 1) log2 M （44）

由此可见，引入败者树后的比较次数与 k 值并
无关，同时减少了归并和内部比较的时间，提高了归
并排序算法的效率。

同时，利用 PSCAD／EMTDC 模拟以单位时间内
3 种算法的总比较次数作为时间复杂度衡量指标，
从单位时间比较次数、离线仿真时间两方面入手，将
传统归并排序算法与分组均压算法进行对比，计算
3 种算法在不同桥臂子模块数下 1 s 内的仿真耗时，
具体对比数据见附录 C 表 C1 所示。

随着桥臂子模块数量的增多，所提算法在单位
时间内所需的比较次数远小于归并排序，模拟桥臂
子模块数由 200 增加至 1 000 时，比较次数为原来的
5.06 倍，而分组排序算法是原来的 4.22 倍，比较次数
增长较为缓慢且呈线性增长趋势。在 201~2 001 电
平时，比较次数 T 与数据规模 n 的关系 T (n ) 约为
1.1n，这低于分组均压算法的比较次数 1.45n。随着
模块数的增加，多路平衡败者树排序算法相比归并
排序算法的比较次数大幅降低，仿真时间明显缩短，
如子模块数为 200 时，败者树排序算法仿真时间约
为归并排序算法的 1/3，当桥臂子模块数目为 1 000
时，比较次数分别降低了 56.6 % 与 26.9 %。且随着
子模块数目越多，比较次数越低，计算效率越显著。
3 种排序方法比较次数对比结果见附录 C 图 C2。

4 仿真分析

为验证所提改进 TSMPC 策略与败者树排序算
法的有效性，在 MATLAB／Simulink 仿真平台搭建
三相 23 电平 MMC 系统，系统参数见附录 D 表 D1。

主电路结构主要包括直流电压、MMC、输出侧
电阻与电感、交流电网，其控制系统主要包括功率外
环控制器、MPC 内环控制器（包含交流侧电流跟踪与
环流抑制策略）、锁相环、电容电压均衡算法。由功
率外环输出的参考电流与实际电流经改进 TSMPC
处理后输出各相上、下桥臂投入的子模块数目，并输
送至败者树多路平衡归并排序算法生成 MMC 各相
上、下桥臂触发脉冲信号。具体结构框图见附录 D
图 D1。
4.1　TSMPC仿真验证

系统应用于 TSMPC 的波形图如图 3 所示，系统
初始状态给定有功功率 P 为 100 kW（无环流抑制），
给定无功功率 Q 为 0。图中：ipa、ina 分别为 MMC a 相
上、下桥臂电流；uCpa、uCna分别为 MMC a 相上、下桥臂
电容电压。0.4 s 有功功率从 100 kW 降低至 80 kW；
0.6 s 启动环流抑制策略。相比单段式 MPC，TSMPC

表现出良好的稳态性能。由图可知：交流侧输出电

流 ij 可及时响应功率阶跃，无超调量产生，其总谐波

畸变率有所降低；0.6 s 前 MMC 上、下桥臂电流总谐

波畸变率为 28.7 %；二倍频环流分量有所下降，在功

率阶跃之后幅值约减小为 10 A，较低的二倍频环流

分量使子模块电容电压纹波进一步降低，为 2.51 %，

由低次谐波引起电容电压波动降低，但交流侧电流

总谐波畸变率仍未降低至最小，包含开关动作引起

的高次谐波，电容电压波动量明显变小，开关器件损

耗降低，控制效果得到明显改善但并未实现最优。

4.2　改进TSMPC仿真验证

初始条件下 MMC 系统运行于稳态，P=100 kW，

Q=0；0.4 s 有功功率参考值从 100 kW 突降为 80 kW，

无功功率保持不变；0.6 s 环流抑制策略启动，仿真验

证波形如图 4 所示。由图可知：MMC 三相输出电流

可及时响应功率阶跃，且输出波形近似正弦，环流抑
制策略的投入对输出侧电流的跟踪几乎无影响；在
功率阶跃前、后，a 相上、下桥臂电流出现明显畸变，

图3　TSMPC仿真效果图

Fig.3　Simulation effect diagram of TSMPC

图4　改进TSMPC仿真效果图

Fig.4　Simulation effect diagram of improved TSMPC
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在环流抑制投入之后，由于较好地抑制了三相不平
衡电流，桥臂电流近似正弦，仅含有极低的开关频率
谐波分量，桥臂电流总谐波畸变率从 22.43 % 降为
9.19 %；0.6 s 环流抑制策略正式启动，二倍频环流分
量基本被消除，仅剩下振幅非常小的高频分量（峰值
约为 0.36 A）；根据 a 相上、下桥臂的子模块电容电压
波形，所提排序算法可有效实现子模块电容电压均
衡，避免了完全排序，电容电压纹波进一步降低，其
偏差仅为 0.57 %；MMC 系统在功率阶跃前、后与环
流抑制投入前、后可以保持稳定运行，系统的有功功
率响应时间较短，暂态过程无静差，无功功率在功率
突变和环流抑制前、后出现微小突变，又立刻恢复平
稳，稳态和动态性能均保持良好。
4.3　总谐波畸变率分析

改进 TSMPC 方法的目的在于当控制周期结束
时，最小化输出电流的误差，而整个控制周期中电流
误差与电流总谐波畸变率成正比，故实现电流误差
最小即能降低输出电流总谐波畸变率。MMC a 相
输出电流的参考值与实际值的对比见图 5。从局部

放大图可看出：在稳态情况下，使用改进 TSMPC 方
法时 a 相输出电流的跟踪精度更加精准，且谐波畸
变率明显要比传统单段 MPC 与 TSMPC 更低。

为进一步探究改进 TSMPC 策略的有效性及动态

响应特性，在系统模拟电流传感器上注入白噪声（采

样周期为 5×10-6 s，平均幅值为 0.8 A），使得系统采

集输出电流含有干扰，交流侧输出电流波形见图 6。

首先系统在［0.5，0.6） s 保持有功功率为 100 kW 稳

态运行，0.6 s 负载侧电感由 1 mH 降低至 0.8 mH，在

0.7 s 各桥臂电感由 13.5 mH 降低至 6.75 mH，且有功

功率从 100 kW 突变至 80 kW。

由图可知：在给定相同电流参考设计方法下，对

于相同输出侧功率变化，2 种方法的动态响应并无明

显差异。同时，从局部放大图可看出：所提策略的交

流侧电流谐波含量比 TSMPC 策略小，其中部分高次

谐波含量被进一步抑制，验证了理论分析的正确性。

为比较所提策略在不同采样周期下的优越性，

在仿真验证中设置不同的控制周期，总谐波畸变率

对比结果见图 7。可以看出，所提策略在不同采样

周期下均能实现交流侧输出电流高精度跟踪，谐波

畸变率低，在较低的采样周期下，其优势更加明显。

由图 5 所示［0.7，0.8］ s 内交流侧输出电流波形

放大图可知：当 Ts 设置为 5×10-5 s 时，所提策略交流

侧输出电流跟踪效果良好，且波形的谐波最小。进

一步给出［0.7，0.8］ s 内 3 种策略下电流的快速傅里

叶分析分析结果，如图 8 所示。仿真结果进一步证

明了采用所提策略时电流的谐波含量最小。

图6　注入白噪声后交流侧输出电流波形

Fig.6　Waveforms of output current at AC side

after injecting white noise

图5　3种策略下交流侧输出电流跟踪参考值波形

Fig.5　Waveforms of output current tracking reference

value at AC side under 3 kinds of strategies
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5 结论

本文提出一种改进 TSMPC，利用当前时刻电流
值重新定义同一采样周期内双矢量各自的占空比，
可进一步实现输出电流良好跟踪，并根据二倍频环
流方向附加冗余子模块以实现环流抑制，同时与基
于败者树多路归并排序方法相结合实现 MMC 稳定
运行与均压调制，并得出以下结论。

1）与单段式 MPC 相比，所提策略无需权重因子
整定，可实现控制量跟踪参考值。与 TSMPC 相比，
可进一步优化交流侧输出电流，减小谐波畸变率。

2）依据子模块电容电压的变化规律，提出了基
于败者树的多路归并排序方法，降低每一采样时间
内各子模块电容电压的比较次数，提升排序效率同
时减轻计算负担，避免了完全排序。对于子模块数
量较多的高电压大功率多电平等级场合，其控制性
能将更加优越。

3）所提策略可进一步降低输出电流的谐波含
量、抑制环流和维持子模块电容电压平衡，且系统的
动态响应效果优良，所提策略对于其他电力电子变
换器同样具有一定的参考意义。

所提策略在单个周期内需要选用 2 种开关状
态，在分配占空比时考虑当前时刻电流状态值，为实
现谐波优化在一定程度上会增大开关器件的电流应

力与开通损耗。下一步研究重点是计算单周期内最
大电压偏置和引入保持因子配合败者树多路归并排
序，减小单段周期内 IGBT 开关冗余次数，以抵偿由
改进 TSMPC 带来的平均开关频率的升高，实现减小
电容电压波动与抑制开关频率升高的双重优化。

附录见本刊网络版（http：∥www.epae.cn）。
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Improved two-stage model predictive control for modular multilevel converters
LI　Tianhao1，YAO　Lei1，ZHANG　Shuailong2

（1. School of Mechanical Engineering，University of Shanghai for Science and Technology，Shanghai 200093，China；

2. Xiping Power Supply Company of State Grid Henan Electric Power Company，Zhumadian 463900，China）
Abstract：The application of model predictive control（MPC） based on finite control set（FCS） to modular 
multilevel converter（MMC） usually exposes problems such as complex calculation and serious distortion of 
output current at AC side. A dual-vector optimization harmonic current model predictive control strategy is 
proposed，which is an improved two-stage model predictive control，and can reduce the calculation amount 
of switch state combination and further optimize the output current at AC side. The MMC discrete mathe⁃
matical model is derived，and a cost function without weight factors is constructed，and the duty cycle of 
the two-stage switching signal in the same period is redefined by calculating the minimum area surrounded 
by the actual current and the reference current，and an additional redundant sub-module method is intro⁃
duced to eliminate the bridge arm circulating current，and then a loser tree multi-way merge sort algorithm 
to balance the capacitor voltage is proposed. A three-phase 23-level MMC simulation model is built on the 
MATLAB／Simulink platform to verify the effectiveness of the strategy. Compared with the two-stage model 
predictive control，the proposed control strategy is more accurate in tracking the output current of AC side 
and less in harmonic distortion rate.
Key words：modular multilevel converters；improved two-stage model predictive control；additional redundant 
submodules；capacitor voltage equalization；total harmonic distortion rate





 

附录 A 

表 A1 开关状态对应的输出电压 
TableA1 Output voltage corresponding to switch status 

状态 n pj nnj u pj unj uj 

1 0 N  0 Udc Udc 

2 1 N-1 Udc/N (N-1)Udc/N (N-2)Udc/2N 

… … … … … … 

N N-1 1 (N-1)Udc/N Udc/N (2-N)Udc/2N 

N+1 N 0 Udc 0 -Udc/2 

 

iref(t+2Ts)

Switch

iref(t+Ts)

t

i

iref(t)

t

i(t+Ts)

t+Ts

B

A

 
图 A1 单段式 MPC 原理 

Fig.A1 Single-stage MPC principle 
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注： ( )i t 沿着 AB


方向变化，在 s1 st d T+ 时刻到达点 B，然后沿着 BD


方

向变化，在采样时间结束时刻到达点 D，采样结束。 
图 A2 TSMPC 原理 

Fig.A2 TSMPC principle 
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图 A3 改进 TSMPC 原理 

Fig.A3 Improved TSMPC principle 



 

附录 B 

开始

NABp=0
NABp+NABn=N

p=0,n=0
ijp=∞，ijn=∞

NABp=NABp+1
NABn=NABn-1

p=p+1
If ij_err(t+Ts)<ijp 

NAB_p=NABp

NAB_n=N-NABp

ijp=ij_err(t+Ts)

npj_1=NAB_n and nnj_1=NAB_p
npj_2=NAB_p and nnj_2=NAB_n

npj_1=NAB_p and nnj_1=NAB_n
npj_2=NAB_n and nnj_2=NAB_p

结束

npj_1 and nnj_1

npj_2 and nnj_2

Y N

Y

N

Y N

3

npj_1=NAB_p and nnj_1=NAB_n
npj_2=NAB_p and nnj_2=NAB_n

npj_1=NAB_n and nnj_1=NAB_p
npj_2=NAB_n and nnj_2=NAB_p

2

计算   ij_err(t)、ij_err(t+Ts)

更新  ij(t)、uj(t)

Y

N

p==0？

n==0？

NABp>N？

ij_err(t+Ts)≥0？

Y

N

ij_err(t)≥0？

1

n=n+1
If |ij_err(t+Ts)|<ijn

NAB_p=N-NABp

NAB_n=NABp

ijn=|ij_err(t+Ts)|

 
注： ABpN 与 ABnN 分别为上、下桥臂投入的子模块数目，总有 ABp ABnN N N+ = ，N 为单个桥臂子

模块数目( ABp ABn [0,1,2, , ]N N n∈ ⋅⋅ ⋅、 )。 

图 B1 上、下桥臂选择各自两段式开关状态流程图 
Fig.B1 Flowchart of upper and lower axle arms selecting their respective dual vector switch states 

判断开关状态主要分为以下 3 个步骤： 

(1) 如果遍历所有的 ABpN 值都使 _err s( )ji t T+ 不小于 0，则将每一次计算周期的 _err s( )ji t T+ 比较，将最

小值所对应的值定义为 AB_pN 同时赋给 pj_1n 和 pj_2n ，即 AB_pN 值投入的子模块数目应用于下一个控制周期

的第一段。 

(2) 如果遍历所有的 ABpN 值都使 _err s( )ji t T+ 小于 0，则将每一次计算周期的 _err s( )ji t T+ 比较，将最小

值所对应的值定义为 AB_nN 同时赋给 p _1jn 和 p _ 2jn ，即 AB_nN 值投入的子模块数目应用于下一个控制周期

的第二段。 

(3) 存在某一部分 ABpN 值，使 _err s( )ji t T+ 不小于 0，在这中间选择使 _err s( ) 0ji t T+ ≥ 且同时使 _err s( )ji t T+

最小化的 ABN 值，并将其定义为 AB_pN ；当然也将会存在另一部分 ABN 值，使得 _err s( ) 0ji t T+ < ，与上类

似，在这中间选择使 _err s( ) 0ji t T+ < 且同时使 _err s( )ji t T+ 最小化的 ABN 值，将其定义为 AB_nN 。 



 

若 _err ( ) 0ji t ≥ ，则 p _1 AB_njn N= ， p _ 2 AB_pjn N= 。 

若 _err ( ) 0ji t < ，则 p _1 AB_pjn N= ， p _ 2 AB_njn N= 。 

附录 C 
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图 C1 基于败者树的多路平衡归并排序原理图 
Fig.C1 Schematic diagram of multiple balanced merge and sort based on loser tree 

 
表 C1 单位时间内比较次数 

TableC1 Number of comparisons per unit time 
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图 C2 排序方法比较次数对比 
Fig.C2 Comparison of calculation amount of sorting methods 

 

桥臂子模块数目 
单位时间内比较次数/仿真耗时(s) 

归并排序 分组排序 败者树排序 

200 1548/297 1231/135 785/97 

400 3107/552 2380/266 1482/198 

600 4762/823 3691/431 2190/306 

800 6358/1b021 4765/561 2896/423 

1000 7841/1b267 5576/620 3319/501 



 

附录 D 
表 D1 MMC 系统仿真参数 

TableD1 Simulation parameters of MMC system 
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dq
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图 D1 MMC 系统所提策略控制框图 

Fig.D1 Strategy control block diagram of MMC system 

 

 

 

参数 数值 参数 数值 

MMC 额定功率/kW 100 系统频率/Hz 50 

子模块数目 22 子模块电容/mF 7 

直流侧电压/kV 5.5 交流侧电压/kV 2.75 

桥臂电感/mH 13.5 交流侧电感/mH 1 

桥臂电阻/Ω 0.8 交流侧电阻/Ω 0.01 


