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用于兆瓦级电解制氢的多电平电流源变换器

电流均衡策略 
周天吉 1，任成林 2，焦  石 2，崔  彬 1，娄彦涛 3，赵  彪 1 

（1. 清华大学电机工程与应用电子技术系，北京 100084；2. 中国南方电网有限责任公司超高压输电公司，

广州 510700；3. 西安西电电力系统有限公司，西安 710086） 
 

摘 要：为应对规模化电解生产绿氢对低压兆瓦级大功率电解电源的迫切需求，该文提出一种基于多电平电流源

变换器(multilevel current source converter, MCSC)的拓扑方案，并针对MCSC在多模块并联时的模块电流失衡问题，

提出一种基于调制比微调闭环控制和基于全局零矢量替换的协同均衡策略。该文首先介绍 MCSC 拓扑构造，分析

载波移相调制策略下的模块电流变化规律与不均流机理，然后提出了基于电流反馈闭环控制子模块调制比的稳态

功率均衡策略，结合全局零矢量替换实现暂态电流误差越界修正，构建了全工况电流均衡控制体系。仿真结果表

明，提出的电流均衡策略能使 MCSC 模块电流在稳态和暂态中均能保持严格均衡，并且使得开关频率最小化。通

过等效满功率运行测试，验证了 6.65 MW/19 kA 工程样机的电流均衡性能以及小于 3%的并网电流谐波含量。该

研究为大功率电解制氢电源提供了新一代 MCSC 技术方案，并有效解决了 MCSC 子模块的电流均衡难题。 
关键词：电解制氢；多电平电流源变换器；MCSC；电流均衡；电流源变换器；兆瓦级；均衡策略 
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Abstract：To address the growing demand for megawatt-scale and low-voltage power supplies in large-scale electrolytic 
hydrogen production, this paper proposes a scheme based on multilevel current source converter (MCSC). A current bal-
ancing strategy is developed to mitigate module current mismatch under parallel operation, combining modulation ratio 
regulation (MRR) via current feedback and global zero-vector substitution (GZVS). The topology and current characteris-
tics under carrier phase-shifted modulation are analyzed, and the imbalance mechanism is identified. A steady-state 
control loop adjusts submodule modulation ratios to equalize power, while transient deviation is corrected by substituting 
zero vectors when necessary. This forms a unified current balancing scheme for all operating conditions. Simulation re-
sults show that the proposed method maintains balanced current sharing with minimal switching frequency. Experimental 
validation on a 6.65 MW/19 kA full-power prototype demonstrates effective current balancing and grid current THD be-
low 3%. This study provides a promising MCSC-based solution for high-power hydrogen production with improved 
modular scalability and operational reliability. 
Key words：electrolytic hydrogen production; multilevel current source converter; MCSC; current balancing; current 
source converter; megawatt-scale; balancing strategy 

 

0 引言 1 

为了解决日益严峻的气候变暖问题，世界各国

——————— 
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正在加速减碳进程和清洁能源发展，在全球能源格

局加速变革的当下，氢能凭借其清洁、高效等优势，

正逐步走向能源舞台的核心地带[1-2]。截至 2024 年

底，全球已有超过 60 个国家和地区公布氢能发展战

略[3]。在工业领域，氢气可作为金属精炼、石油精



2700 高电压技术 2026, 52(6) 

炼、氨生产的重要原料，助力工业生产过程中的深

度脱碳。在电力领域，氢能可以提供大规模的长期

能量存储，并能够实现削峰填谷的负荷调节，帮助

新能源场站和电网高效运行[4-5]。 
通过风电、光伏等新能源电解水制氢是大规模

制绿氢的主要途径，新能源通过交流电网汇集整流

制氢技术成熟[1]。目前全球已宣布在建或将建的电

解槽总装机容量超过 500 GW，预计到 2050 年电解

水制成的绿氢将占全球氢气产量的 72%。为应对日

益增长的绿氢发展需求，大功率、高电流密度、低

能耗的大型碱性电解槽及系统正在快速发展[3]。目

前 1 000 Nm³/h、功率 5 MW 以上的碱性电解槽已经

广泛商业化。电解槽的功率拓展多使用多个电解室

并联的方式，往往这些电解槽电源的直流电压输出

能力只需要几百伏，但是需要 10 kA 以上的大电流

输出能力。亟待研究配套的高效率、高电能质量、

具有较强电流拓展能力的降压型整流电源拓扑和 
控制[6]。 

晶闸管相控整流器(phase-controlled rectifier, 
PCR)是最常见的整流电源拓扑，广泛用于工业电解

铝等场合，但是 PCR 即使通过移相变压器并联，网

侧仍然含有丰富的电流谐波并且会产生不可控的无

功功率。全控的电压源型变换器(voltage source 
converter, VSC)能够显著改善电网侧无功功率和电

流谐波性能，由于 VSC 作为整流电源时为升压变

换，通常需要在直流输出再加上交错并联式 Buck
进行降压调压以适配电解槽的负载特性，这是目前

大功率电解制氢电源的主流方案[7]。但是两级变换

使得整体拓扑结构变复杂，降低了转换效率，并且

网侧仍然需要额外的滤波器对低电平的谐波进行 
滤除。 

相比之下，电流源变换器(current source con-
verter, CSC)作为整流电源时具有降压特性[8]，只需

要单级变换就能够直接匹配电解槽的负载特性，在

大电流场景下可以将多个 CSC 模组在交直流侧分

别并联，构成多电平电流源型变换器(multilevel 
current source converter, MCSC)。MCSC 能够实现电

流多电平调制，进而实现极低的电流谐波含量而无

需额外的滤波器，并且由于其模块化构造，可以实

现电流输出能力的拓展以高效匹配更大功率的电解

槽，相较于现有方案更具发展潜力[9]。 
然而，控制并联模块的电流均衡是 MCSC 需要

解决的关键难题。模块之间的电流不均会使得电流

偏小的功率模块输出功率小于设计值，功率器件利

用率不足，增加装置的成本，电流偏大的功率模块

中功率器件因为过流关断而出现故障，影响 MCSC
的安全稳定运行。 

MCSC 的均流控制策略和应用的多电平脉宽调

制(pulse width modulation, PWM)策略紧密耦 
合[10-11]，现有的研究提出了在应用空间矢量脉宽调

制(space vector PWM, SVPWM)和特定谐波消除脉

宽 调 制 (selective harmonic elimination PWM, 
SHEPWM)时通过其中特殊的开关脉冲的替换实现

模块间的均流[12-15]，但是这些调制只适用于两个模

块并联组成的 MCSC[16-17]，受限于现有全控功率器

件的通流能力，难以满足兆瓦级制氢电源场景 10kA
以上的电流输出要求。将载波移相调制应用于正弦

脉宽调制(sinusoidal PWM, SPWM)、六步直接脉宽

调制(six-step direct PWM, SS-DPWM)等载波比较

PWM 等可以满足 MCSC 并联模块数的拓展，进而

满足制氢电源应用场景的需求[18]。在载波移相调制

下，通过调节调制比能够实现稳态模块电流均衡，

但是无法确保 MCSC 功率快速变化暂态时的均流

效果[19]。为了确保 MCSC 所有工况下的严格电流均

衡，需要通过新增额外的开关行为进行脉冲的分配

和替换[11]。在多电平调制波发生电平状态变化时，

将电平数对应的开关模态基于模块电抗电流排序进

行实时分配可以实现电平逼近调制工频开关下的

MCSC 模块电流均衡[20]，但是在 PWM 下电平变化

频率高，对电压电流采样、计算速率要求成倍增加，

难以工程实现。零矢量替换控制独立于多电平调制，

仅影响模块之间的电流分配，是在任意调制下通用

的均流方法[21]，但是现有方案只对单个模块进行零

矢量替换，对该模块正极和负极电流的影响相反，

并非全局最优，均流控制效果难以实现，存在电流

不均衡的风险。 
综上，兆瓦级制氢电源应用场景下，MCSC 仍

缺乏工程可行的均流控制方案，需要一种全局最优

的均流控制策略，使得模块间的电流误差严格受控，

确保 MCSC 稳态、暂态下的电流均衡。 
本文将首先介绍 MCSC 的拓扑构造，展示载波

移相调制策略下的模块电流变化规律，分析模块不

均流的原理，在此基础上提出应用于 MCSC 的电流

均衡策略，通过电流反馈闭环控制子模块调制比实

现稳态功率均衡控制，并通过全局零矢量替换，实

现暂态下的电流误差越界修正，保证了 MCSC 全工
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况的电流均衡控制。最后通过仿真验证了所提出方

案的有效性，并且应用于实际的 19 kA 工程样机上，

进行了等效满功率运行测试。 

1  MCSC 工作原理 

1.1  拓扑构造 
基于 IGBT 的 MCSC 制氢电源拓扑原理图如图

1 所示。主回路拓扑中，交流侧和三相电网通过降

压变换器连接，之后经过 N 个并联的 CSC 子模块

(submodule, SM)进行逆变，所有模块的直流输出正

极和负极分别并联构成大电流的输出提供给直流侧

负载。模块数 N 由电解槽负载电流 Idc 除以功率器

件决定的模块直流电流输出能力平均值 Ism 向上取

整决定，如式(1)所示。 
 dc sm/N I I=     (1) 

 

图 1  MCSC 制氢电源拓扑原理图 

Fig.1  Topology of MCSC-based power supply for electrolytic 

hydrogen production 

 

每个 SM 内包含交流侧的滤波电容、由逆阻桥

臂构成的三相桥和直流侧的正、负极电抗。在子模

块中，交流侧电容主要有两方面作用：其一是为桥

臂提供换流回路，同级的两相间桥臂通过两相的电

容进行换流；其二，所有模块的电容与进线的电网

等效阻抗、变压器漏抗、交流排等效阻抗之和构成

LC 滤波，进一步优化多电平 PWM 调制电流的谐波

特性。滤波电容上串联的电阻可以抑制并联模块之

间模块电容和交流母排产生的振荡。三相整流桥经

过电流源型的调制可以将直流电流调制为三相交流

电流，进行交直流功率变换和传输，由于桥臂的耐

压为电容线电压，所以需要具有耐受双向电压的能

力，需要桥臂具有逆向阻断功能，在本应用中桥臂

由 IGBT 和快恢复二极管串联组成，也可以由逆向

阻断型器件构成。直流侧正负极的电抗主要用于平

抑直流侧输出电流的纹波，满足电流源型变换器调

制要求的恒流源条件。 
1.2  载波移相调制 

CSC 的正常工作中，由于直流侧为恒定的直流

源，所以调制时的开关状态需要满足上桥臂/下桥臂

必须有且仅有一相保持导通。一般使用三值开关矢

量描述 CSC 的开关状态，如图 2 所示一共有 9 种开

关矢量，包含了 6 种基本开关矢量 I1—I6和分别代

表任一相上下桥臂同时导通的 3 种零矢量 I7—I9。 

 

图 2  CSC 开关矢量和扇区 

Fig.2  CSC switching vectors and sectors 

 
SS-DPWM是CSC中一种快捷的基于载波比较

的调制策略,具有无需经过 SPWM 从二值开关矢量

到三值开关矢量的逻辑转换、电流利用率高的优势。

图 3(a)展示了以锯齿波为载波的 SS-DPWM 调制过

程。调制波为单极性的两个对称的锯齿波，为了最

小化开关频率，在每一个载波周期中，正负桥臂中

有一侧的开关保持恒定不变，另一侧的开关在三相

中切换。具体地，两个载波分别和零矢量对应相和

另一相进行比较得到这两相的调制波形，剩下一相

的调制波形由 CSC 的调制约束得到。此外，调制过

程中参考波的 d 轴调制比 md 决定了直流侧输出电

压平均值 Udc的大小，如式(2)所示。 

 2
dc 2

3
2 1

dU mU
LCω

= ⋅
−

 (2) 

式中：U2表示变压器二次侧额定电压；ω为工频角

频率；L 和 C 分别表示交流侧等效滤波电感和滤波

电容。 
由于在一个工频周期T0内奇数扇区只有下桥臂在

换流，偶数扇区只有上桥臂在换流，进一步可以上下

桥臂的调制对将直流侧差分电压的贡献分解为式(3)。 
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0

2 p 20 n
dc 2 2

3 3d ( )
2 2 21 1

d d

T

U mT U m
u t

LC LCω ω
= ⋅ + ⋅

− −∫  (3) 

式中：mdp和 mdn分别表示上桥臂和下桥臂的 d 轴调

制比；udc表示直流侧输出电压瞬时值。 
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(a) 单模块 SS-DPWM 调制过程 

Irefa

Ⅰ Ⅱ Ⅲ Ⅳ ⅤⅥ扇区

载波移相调制

交流调制电流

子模块正极电流

子模块负极电流

Ima

 

(b) 载波移相的多电平调制过程 

图 3  基于锯齿波载波移相的 SS-DPWM 调制策略 

Fig.3  SS-DPWM modulation strategy based on sawtooth 

carrier phase shifting 

 
对于 N 个模块构成的 MCSC 来说，频率为 fc

的载波经过如式(4)所示的时间 Tps 移相后可以在交

流侧产生多电平 PWM 电流。以 4 个模块为例，载

波移相 SS-DPWM 的多电平调制过程和对应的交直

流电流如图 3(b)所示，移相后的调制波在交流侧并

联叠加组成了一个具有 9 电平的 PWM 电流，极大

程度降低了电流谐波。每个模块直流电流也根据调

制产生的输出电压变化发生波动，可以观察到模块

间直流电流的变化规律如下：在基数扇区调制中，

由于上桥臂的零矢量对应相保持常开，称正极为保

持侧，此时每个模块的输出电压完全相同，所有模

块的电流保持稳定，在调制过程中下桥臂的三相之

间换流，称负极为换流侧，电流因为模块输出电压

不同而产生波动。偶数扇区则相反，正极为换流侧，

负极为保持侧。 

 ps
c

1T
Nf

=  (4) 

1.3  子模块电流波动特性 
在 PWM 过程中，子模块换流侧的电抗电流会

在换流侧的 3 个桥臂之间发生换流。在 SS-DPWM
调制策略中，三相换流频率和载波频率 fc相同，通

常在数百赫兹至千赫兹。如图 4 所示，在电流均衡

情况下，可近似认为在一个载波周期 T 内，三相电

压恒定，且模块电抗电流在调制前后保持恒定。所

以电抗负载侧电压 Udcp为三相换流过程的平均值。

由于一个扇区内换流侧包含多个重复的载波周期，

所以换流侧单个子模块电抗电流波动 ΔIsm0 可以通

过一个载波周期内子模块直流电抗上电流波动计

算，如式(5)所示。 

 ( ) ( )( )

( )

1 2 3
sm0

2 3 2 3
dc

2 2
2 3 2 3

dc dc c

b a c
b

ba bc

 d

1

2 2( ) ( )
4

T

u t u t u tI u t
T

u t u t T t t
TL

U Ut t T t t
TL L f

+ + ∆ = − = 
 

+ − + ≤

+ − + ≤

∫

 (5) 

式中：ua、ub、uc分别表示三相相电压瞬时值；t1、

t2和 t3分别表示 3 段换流过程的持续时间；uba和 ubc

分别表示 ba 相和 bc 相线电压瞬时值；T 表示载波

周期时间；Ldc表示直流侧电抗感值。 

Udc

Irefa
Irefb

Irefc

S1
S4
S3

S5

S6

S2
UaUb

Uc

Udcp

Udcn

载波比较

输出电压

电抗电流 ΔIsm0

开关信号

Ism

t1 t2 t3

 

图 4  一个载波周期内换流侧子模块电抗电流变化 

Fig.4  Variation of commutation-side submodule inductor 

current in one carrier period 

 

2  MCSC 子模块电流均衡策略 

2.1  子模块电流不均衡原理 
从直流侧看 MCSC 的等效电路如图 5 所示。每



周天吉，任成林，焦  石，等：用于兆瓦级电解制氢的多电平电流源变换器电流均衡策略 2703 

一个模块的正极直流输出端口都可以看作一个调制

电压输出端口，叠加通流桥臂的通态压降以及直流

电抗和通流桥臂共同构成的电阻 R，之后经过电抗

在直流侧输出公共点并联。基于等效电路，N 个 SM
中正极和负极电抗直流电流的变化 Δidcpk和 Δidcnk，

可以表示为式(6)，其中 k=1, 2, …, N。 

 

图 5  MCSC 直流侧等效电路 

Fig.5  DC-side equivalent circuit of MCSC 
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式中：upSMk和 unSMk分别表示第 k 个 SM 的直流侧

正极和负极输出电压瞬时值；upRk 和 unRk 分别表示

第 k 个 SM 的直流侧正极和负极等效电阻的压降瞬

时值；udcp 和 udcn 分别负载正极和负极的端口电压

瞬时值。 
电抗的电流变化取决于两侧电压差的积分。由

于公共点对于每个电抗积分的贡献相同，所以同侧

电抗之间的电流分配主要取决于模块到电抗的输出

侧的电压积分，在模块电流稳态时满足式(7)。 
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式中：Idcpk和 Idcnk分别表示稳态时第 k 个 SM 的正

极和负极电抗直流电流平均值；Rpk和 Rnk分别表示

第 k 个 SM 的直流侧正极和负极等效电阻的阻值；

UpSMk和 UnSMk分别表示第 k 个 SM 的直流侧输出电

压平均值；Udcp和 Udcn分别负载正极和负极的端口

电压平均值。 
结合 MCSC 实际的样机设计和调制控制，结合

(7)可以分析得到对模块电流不均衡可能的影响因

素包括但不限于如下因素： 
1）载波移相调制在载波频率有限时，输出电

压平均值有微小的差别。 
2）模块电容和交流母排连接杂感不同或者电

容参数有差异使得电容电压谐波特性不同导致输出

电压平均值不同。 
3）模块通流桥臂的半导体器件特性存在差异

导致等效电阻不同。 
4）模块直流侧电抗的等效电阻存在差异导致

等效电阻不同。 
此外，从式(7)中可以看出，电流在所有模块正

极电抗之间的分配和在所有模块负极电抗之间的分

配互相解耦，在进行均流策略设计时需要分别考虑。 
2.2  电流均衡策略概述 

本文所提出的电流均衡策略在触发信号生成

过程中的应用流程如图 6(a)所示。有关电流稳态不

均衡原理的分析揭示了需要调整模块的输出电压来

调整模块之间的电流均衡分配，本文提出基于调制

比微调(modulation ratio regulation, MRR)的电流稳

态均衡控制，并将该策略应用于载波移相调制前的

参考波给定环节。此外，由于 MCSC 在输出功率发

生暂态变化时 MRR 均流效果的局限性，需要额外

的脉冲替换控制确保暂态过程中模块电流的均衡。

针对可能的模块电流暂态误差越界，本文提出了基

于全局零矢量替换(global zero-vector substitution, 
GZVS)的电流暂态均衡控制对载波移相调制之后生

成的脉冲进行替换，再将其传递给功率模块。 
2.3  基于调制比微调的电流稳态均衡控制 

考虑稳态时模块电流均衡，关键是保持所有模

块的电抗等效输入端口的电压积分保持严格均衡，

并且修正电抗电流之间的稳态误差。基于式(3)，通

过闭环控制奇数扇区和偶数扇区的 d 轴调制比可以

分别控制式(6)中作用在负极电抗和正极电抗上的

调制电压源积分，进而实现电抗电流的无误差均衡。 
具体的控制框图如图 6(b)所示。对于每个模块，

分别将模块的正极和负极电抗直流电流 idcpk 和 idcnk  
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图 6  MCSC 生成触发信号过程的电流均衡控制框图 

Fig.6  Block diagram of current balancing control in MCSC gate-signal generation 

与反馈量模块平均电流 Idcavg进行做差，然后将该误

差经过带有输出限幅的 PI 控制器后得到模块的正

极和负极调制波微调值 Δmdpk和 Δmdnk，经过和功率

控制输出的 d 轴调制比 md0叠加后输出给模块的载

波比较环节，与 q 轴调制比 mq0一起生成用于调制

模块正极桥臂和负极桥臂的电流参考波 Irefpk 和

Irefnk。该过程使用电流和平均值误差闭环调节调制

比，进而调节每个模块直流端口输出电压的积分，

最终调节该模块直流端口的电流和平均值保持稳定

的无误差跟随。 
并且，修正电流均衡现象最后往往只需要输出

极微的调制比调整，所以均流控制对于整机功率控

制环稳定性、响应速度的影响可以忽略不计。如果

模块电流的不均衡程度过高或者均流控制环路调节

速度过快，则可以在均流控制应用带有输出限幅的

PI 以避免因均流控制导致的模块电流和调制比控

制环失稳的风险。 

2.4  基于全局零矢量替换的电流暂态均衡控制 

由于在实际的样机中 MRR 的响应速度在暂态

中受到控制环 PI 参数的影响，只能保证稳态运行时

的电流均衡，无法确保暂态时电流误差的严格限制。

然而，任一时刻暂态电流越界都可能造成器件在换

流过程中因过流关断导致的损坏，所以需要进一步

添加暂态电流均衡控制。 
CSC 在零矢量对应相开通时，某一相的上下桥

臂均导通以续流直流侧电流，无论导通哪一相对交

流侧电流调制均无影响。为了最小化开关频率，在

CSC 的调制中通常选取和扇区匹配的零矢量对应

相。在 MCSC 中，如果对某个模块的零矢量进行切

换依然不会影响交流侧，但是会改变该模块直流端

口的输出电压，进而改变直流侧电流在不同模块之

间的分配。考虑第 k 个模块中正/负极三相半桥的导

通相在 Ts 时间内从电压为 u0 的一相替换到电压 u1

的另一相，模块电流仅产生微调，对图 5 中电阻 R
上的压降以及由所有模块调制共同决定的直流端口

电压 udcp、udcn几乎无影响，结合式(6)，导通相替换

前后对应电抗电流变化如式(8)所示。 
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文献[21]提出了一种基于单模块零矢量替换的

电流均衡策略。然而，该方法将电流越界模块的零

矢量整体替换至另一相后模块正、负端口电压将发

生相同变化，但根据式(8)，该变化对正、负电抗电

流极性的影响相反。因此，如图 7 所示，若某模块

正、负极电抗电流同时偏大或同时偏小，零矢量替

换虽可缓解一侧电流偏差，却会加剧另一侧电流偏

差，存在电流不均衡风险。 

Idcavg
Ith

一侧电流收敛

另一侧电流发散

idcpk

idcnk
 

图 7  传统单模块零矢量替换后子模块电流变化 

Fig.7  Submodule current variation after conventional  

single-module zero-vector substitution 

 

本文提出的全局零矢量替换方案原理如图 6(c)
所示。该方案需测量各模块正、负电抗电流及交流

侧三相电压，以进行电压电流排序及电流越界判断。

均流控制以保持侧电流极差超过阈值 Ith 作为使能

条件，以扇区结束时保持侧电流极差低于 Ith为控制

目标。 
均流使能后，当换流侧产生零矢量时，将根据

电压排序结果，对导通零矢量的 N 个模块中满足条

件的模块进行脉冲替换：依据其电流与平均值的偏

差关系，分别将 N1个模块的换流侧零矢量对应相脉

冲替换为电压幅值最低相 Umin的脉冲，N2个模块的

换流侧零矢量对应相脉冲电压幅值最高相 Umax 的

脉冲，以最小化换流侧电流波动，确保零矢量替换

对其不产生负面影响。 
随后，基于换流侧已替换的脉冲类型与数量，

结合保持侧电流排序结果进行全局分配：匹配换流

侧用于减小电流的零矢量脉冲替换类型和数量，施

加于保持侧电流偏小的模块以增大其电流；匹配换

流侧用于增大电流的零矢量脉冲替换类型和数量，

施加于保持侧电流偏大的模块以减小其电流。此过

程将有效减小保持侧电流极差，直至保持侧电流极

差低于 Ith，达成控制目标。 
需特别指出，由于奇、偶扇区对应的保持侧与

换流侧不同，电压对电流的影响关系存在差异，因

此 GZVS 控制需区分奇偶扇区进行处理。 
使用含有 4 个 SM 的 MCSC 在 GZVS 时保持侧

和换流侧的电流变化进一步说明均流控制的原理和

有效性，假设以第 VI 扇区中的一段开关为例，此

时网侧电压满足 ua>ub>uc，零矢量对应相 B 为三相

电压中电压居中的一相，并且按照调制指令，模块

1 在 t1后开通零矢量对应相，模块 2 在 t2后开通零

矢量对应相。 
在一段 GZVS 生效的时间内，正负极电抗电流

的初始值和变化如图 8 所示。t0 时刻开始时，保持

侧满足保持侧误差越界的判据，t1 时刻本应模块 1
换流侧开通零矢量对应相 B，由于正极电流大于平

均值，所以根据式(8)，替换该零矢量脉冲为电压最

小相 C 可使其电流减小，对于保持侧，分配该 A 相

的开通脉冲到电流最低的模块 4 使其负极电流增

加。t2 时刻模块 2 产生零矢量，由于其换流侧电流

小于平均值所以根据式(8)替换该零矢量脉冲为电

压最大相 A 使其电流增大，将保持侧对应的替换脉

冲分配给电流排序最高的模块 1 使其负极电流减

小。t3时刻保持侧电流偏差 ΔIdcn减小至 Ith，达到控

制目标，此后停止零矢量替换。 
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(a) 子模块正极电流 
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(b) 子模块负极电流 

图 8  全局零矢量替换后子模块电流变化(VI 扇区为例) 

Fig.8  Submodule current variation after global zero-vector 

substitution (sector VI as an example) 

 

在保持侧电流满足 Ith 均流目标后的下一个扇

区，电抗电流开始受到调制影响波动变成换流侧，

此时的子模块电流变化如图 9 所示。应用 GZVS 电

流均衡策略后电抗电流相较电流平均值 Idcavg 产生

的最大偏差 ΔIsm可以表示为式(9)。 
 hsm s 0 tmI I I∆ +≤ ∆  (9) 
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子模块中功率器件允许长时连续关断电流为

Imax 时，为了避免保证暂态过程中模块电流均衡受

控，避免器件过流关断，需要使得可能的最大电抗

电流平均值 Ism 和 ΔIsm 之和小于 Imax，结合式(5)所
示换流侧时电抗电流波动 ΔIsm0，得到保持侧电流极

差阈值 Ith的设置需要满足约束如式(10)所示。 

 2
sm

dc c
th max

2
4

I U
f

I I
L

≤ − −  (10) 

 

图 9  全局零矢量替换后扇区切换时子模块电流变化 

Fig.9  Submodule current variation during sector transition 

after global zero-vector substitution 

 

GZVS 控制中，由于将零矢量替换不限于一个模

块内部，而是在所有模块内全局替换，无论是保持侧

还是换流侧的脉冲替换都严格依据电压和电流排序，

使得替换的脉冲对所有模块的正负双极电流均衡最

有益，最大程度利用了脉冲替换新增的开关次数。 

3  仿真和实验验证 

3.1  仿真分析 
为了验证所提出的 MCSC 均流策略有效性，在

MATLAB/Simulink 中构建了参数如表 1 所示的仿

真。仿真中包含了 4 个子模块，每个模块的额定输

出电流拟定为 1 000 A，采用载波频率为 1 200 Hz
的锯齿波载波移相 SS-DPWM 调制。 

表 1  仿真参数 

Table 1  Parameters of the simulation 

参数 取值 

子模块数目 4 

额定直流电流/A 4 000 

额定直流电压/V 400 

额定交流电压/V 400 

交流电网频率/Hz 50 

载波频率/Hz 1 200 

电流误差阈值/A 100 

子模块电抗感值/μH 600 

子模块电容容值/μF 150 

 
图 10 展示了在功率稳态时仿真得到的波形结

果。在仿真中，设定 0~1 s 时使能功率均衡策略，

1~2 s 不使能任何电流均衡策略，2~3 s 使能全局零

矢量替换控制，3~4 s 同时使能两种电流均衡策略。

从模块电流波形中可以，没有电流均衡策略时模块

电流无法均衡逐渐发散，两种电流均衡策略分别使

能时以及同时使能时都能够抑制模块电流的发散。 
此外观察 4 s 内的模块中器件开关频率 fsw1— 

fsw4可以发现单独施加MRR均流控制时开关频率只

由调制决定，并不会增加额外的开关频率。然而单

独施加 GZVS 均流控制时，额外的脉冲交换会引入

调制外的开关行为，所以会使得模块平均开关频率

fswavg从 600 Hz 增加至 725 Hz。如果将两种均流控

制一起使能，则 MRR 可以在 GZVS 均流控制的效

果上使得模块在稳态输出时功率尽量均衡，相比于

单独使能 GZVS 减少了一部分开关频率至 660 Hz，
减少了器件的开关损耗，是均流控制的最优解。 
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图 10  应用不同均流策略时的仿真波形 

Fig.10  Simulation waveforms under different current  

balancing strategies 

 

图 11分别展示了仅使能 MRR电流均衡控制和

添加了GZVS电流均衡控制后在功率阶跃时模块电

流的变化特性。从波形中可以观察到在仅使能 MRR
时，功率阶跃调制比快速变化后均流相关的调制比

微调量受到 PI 控制环的限制无法立即保证暂态过

程中和暂态过程结束后模块电流的均衡，电流偏差

无法受控，均流效果受限，容易造成模块的过流，

电流的不均衡程度达到 700 A。而在使能 GZVS 后

由于电流误差越界在暂态中也可以正常判断，通过

脉冲替换实时控制保持侧电流误差小于 Ith，所以可

以保证在负载快速变化的暂态工况下也能够保证模

块间的电流均衡，电流的不均衡程度仅为 400 A，
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和稳态时一样。仿真结果显示了在样机的实际工作

中使能 GZVS 均流控制的必要性。 
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(a) 仅使能 MRR 电流均衡控制 

使能GZVS后保持侧

电流误差小于Ith
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(b) 同时使能 MRR 和 GZVS 电流均衡控制 

图 11  功率阶跃暂态仿真波形 

Fig.11  Transient simulation waveforms under a power step 

 
3.2  6.65 MW/19 kA MCSC 工程样机介绍 

为了验证本文所提出的拓扑方案和电流均衡

控制，本文搭建一台基于 MCSC 的 19 kA 6.65 MW
电解制氢电源工程样机，子模块的结构图和整机结

构图如图 12 所示。 
样机包含子模块的参数如表 2 所示，图 12(a)

展现的每个子模块的功率模组中，换流桥臂由 IGBT
和快恢复二极管串联构成，通过层叠母排和电容电

阻相连，并且还包含了直流出口正负极的霍尔电流

传感器用于采集电流提供给均流控制。通过合理的

三维排布设计使得功率模组结构紧凑、提高功率 
密度。 

表 2  样机及子模块参数 

Table 2  Parameters of the prototype and the submodule 

参数 取值 

子模块数目 18 
额定直流电流/kA 19 
额定直流电压/V 350 
额定交流电压/V 350 
载波频率/Hz 900 

器件开关频率/Hz 500 
子模块电抗感值/μH 400 
子模块电容容值/μF 75 

交流侧等效电感值/μH 8 

 

子模块电阻

子模块电容

IGBT 半桥模块 
×3

快恢复二极管三相模块 
×2

霍尔电流传感器

 

(a) 子模块功率模组结构 

 

控制器
变压器

子模块×18

水冷散热器

功率模组

子模块电抗

 

(b) 工程样机整机结构 

图 12  基于 MCSC 的 19 kA /6.65 MW 制氢电源样机 

Fig.12  A 19 kA/6.65 MW MCSC-based prototype for  

hydrogen-production power supply 

如图 12(b)所示，整机中还包含了实现多电平调

制和实现 MRR 和 GZVS 电流均衡控制的控制器，

一个连接中压交流电网的降压变压器以及组成

MCSC 的 18 个子模块。子模块电抗设置为 400 μH
用于限制子模块直流电流的波动，支撑功率模组安

全运行，避免器件过流关断。 
3.3  满功率运行实验和结果 

开展拓扑和控制如图 13 所示的等效满功率实

验，将样机的直流出口短接，d 轴控制环通过控制

调制比闭环控制直流电流至 *
dcI ，q 轴控制环给定额

定调制比 mrated 确保装置输出和额定有功容量相同

的无功功率，保证交流侧相同的电流应力。 
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图 13  样机满功率运行实验拓扑和控制 

Fig.13  Topology and control of the full-power prototype  

experiment 

对于样机来说，短接 MCSC 样机的直流输出端

口、输出同等无功功率时，直流输出电流相同，子

模块桥臂的电压电流应力相同、损耗相同，子模块

之间的均流控制正常使能。等效满功率实验下长时

运行可以验证装置的电流输出能力，均流控制效果，

交流电流谐波等关键技术指标。 
在图 13 所示的实验条件下使 MCSC 样机在满

电流下运行，由装置控制器记录的波形数据由图

14(a)所示，从波形中可以看到电流在闭环控制下稳

定在 19 kA，并且在 MRR 和 GZVS 的电流均衡控

制下，每个模块的正极和负极电抗电流在持续运行

中得到了良好的均衡，保持在平均电流 1.05 kA 附近。 
此外，详细分析子模块电抗电流波形，由于并

网变压器为 Dy 接法，所以交流网侧电流和 MCSC
阀侧电流存在 π/6 的相位差。根据该高压侧电流绘

制调制扇区分界线，可以从子模块电抗电流波形中

发现，在每个扇区刚开始时保持侧电流的极差都会

在短时间内减小，这证明了 GZVS 的脉冲替换的效

果，保证了在每次扇区结束时保持侧的电流极差都

会小于给定的 Ith，进而保证了不会有电流发散和不

均的现象出现。 
从图 14(a)中交流网侧电流以及图 14(b)的谐波

频谱图可以看出，多电平调制使得交流网侧电流谐

波极低，在器件的开关频率仅为 500 Hz 时，不用配

置额外的滤波器，20 次内的谐波含量都低于基波的

1%，交流网侧 THD 小于 3%。证明了样机参数设计

的合理性，也反映了 MCSC 的多电平调制在满足电

流可拓展性强的基础上具有的良好电能质量特性。 

4  结论 

1）针对 MCSC 子模块电流不均衡问题，提出 

 

(a) 电流录波波形 

谐波次数

交
流

网
侧

电
流

谐
波

有
效

值
/p

u

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 200

0.01

0.02

0.03
基波基值

1 

 

(b) 网侧电流谐波频谱图(三相平均) 

图 14  样机满功率运行实验结果 

Fig.14  Experimental results of full-power prototype operation 

了基于调制比微调闭环控制与全局零矢量替换的协

同均衡策略。分析了载波移相调制下模块电流变化

规律与不均流机理，构建了全工况电流均衡控制体

系，该体系通过电流反馈闭环调节子模块调制比实

现稳态功率均衡，并结合全局零矢量替换完成暂态

电流误差越界修正。 
2）仿真结果表明，所提电流均衡策略可使 

MCSC 模块电流在稳态和暂态下均保持严格均衡。

其中，仅启用调制比微调控制时开关频率由调制决

定；单独启用全局零矢量替换会引入额外开关行为，

但两者协同作用时可在保证均流效果的同时最小化

开关频率，降低器件损耗。 
3）6.65 MW/19 kA 工程样机的等效满功率运行

测试验证了电流均衡性能：子模块正负极电抗电流

均衡维持在平均电流 1.05 kA，交流网侧电流 THD
小于 3%，体现了 MCSC 多电平调制在大电流场景

下的高拓展性与良好电能质量。 
4）该研究为兆瓦级大功率电解制氢电源提供

了单级降压变换的可行方案，其电流均衡控制策略

可有效解决并联模块的过流风险，支撑绿氢规模化

生产所需的大功率电解槽系统稳定运行。 
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