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ESO在直接转矩控制矩阵变换器中的应用及稳定性分析

文章编号: 1001-0920 (2013) 04-0585-05

潘月斗1, 徐 杰1, 陈 虎1, 高瑞良2

(1. 北京科技大学 a.自动化学院，b.钢铁流程先进控制教育部重点实验室,

北京 100083；2.天津市东丽区军粮城发电有限公司，天津 300300)

摘 要: 设计一种由非线性控制方法实现的直接转矩控制矩阵变换器 (DTC-MC)交流调速系统.首先构造基于扩张

状态观测器 (ESO)的自抗扰控制器 (ADRC),取代传统DTC中的 PI调节器,用来估计系统的扰动项并进行前馈补偿;

然后运用多Lyapunov函数法对二阶ESO的稳定性进行分析.仿真结果表明,该方法提高了系统在输入电压非正常工

况下的抗干扰能力和鲁棒性.
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Abstract: A fusion technology for the matrix converter(MC) and direct torque control(DTC) is proposed by using nonlinear

control method. An active disturbance rejection controller(ADRC) based on the extension state observer(ESO) is applied

to the system, taking the place of the traditional proportional-integral controller．The system stability of the second

order extension state observer is studied by using multiple Lyapunov function method. By using this controller，the

anti-disturbance capability and robust characteristics of the drive system under abnormal input voltage conditions can be

enhanced. Simulation results show the effectiveness of the designed controller．
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0 引引引 言言言

矩阵变换器是一种新型直接型交-交电力变换装

置, 具有能量密度高、正弦输入输出电流、输入功率

因数接近于 1、能量双向流通等优点, 但最大输出电

压能力低,器件承受电压高等缺点影响其应用. 直接

转矩控制是继矢量控制之后发展起来的新型交流调

速技术, 以定子磁链和电磁转矩作为直接控制对象,

结构简单,转矩响应快,但低速时转矩脉动较大.将直

接转矩控制和矩阵变换器的优点相结合,可降低谐波

污染,提高功率因数,降低产品成本. 这种新型高性能

交流调速系统正逐渐受到人们的关注,但在实用化过

程中仍存在一些技术问题.

传统DTC中采用的 PI调节器对参数变化的适应

能力、参数鲁棒性和抗干扰性均较差,难以满足高性

能的控制要求. 文献 [1]采用模糊控制来计算电压矢

量和定子磁链,根据模糊控制器输出选择MC的开关

状态. 结果表明, 采用该方法的系统响应更快、超调

更小, 但人为选取模糊控制器中各变量隶属度具有

主观性和盲目性, 选择不当反而会使系统性能变差.

文献 [2]采用两级转矩滞环比较器取代三级滞环比较

器, 并设计了改进的简化MC开关表, 使改进后的系

统响应更快, 有效减少了输入电流谐波含量, 但实现

收稿日期: 2011-11-28；修回日期: 2012-02-28.

基金项目: 中央高校基本科研业务费专项资金项目(FRF-AS-09-006B)；北京市重点学科共建项目(XK100080537).

作者简介: 潘月斗(1966−),男,副教授,博士后,从事交流电动机智能控制及计算机数字控制系统设计等研究；

徐杰(1980−),男,硕士生,从事交流异步电动机控制理论及数字化设计的研究.



586 控 制 与 决 策 第 28 卷

起来稍显复杂[1-3].

ADRC技术是基于 PID控制技术并吸取现代控

制理论成就,不依赖于被控对象精确模型的数字控制

技术. 本文采用基于ESO的ADRC,取代了传统DTC

中的 PI调节器,用来估计系统的扰动项并进行前馈补

偿.由于ESO采用连续非光滑的非线性结构,难以用

传统的观测器设计理论进行分析,其稳定性研究一直

为众多学者所关注,但目前尚未见到系统的解决方法.

文献 [4]使用自稳定域法对二阶ESO的稳定性进行

了分析,并将其推广到三阶;文献 [5]使用分段光滑的

Lyapunov函数法对一种特定形式的二阶ESO观测误

差问题进行了分析;文献 [6]在系统扰动变化较慢时

对三阶离散ESO的稳定性进行了分析.本文则采用多

Lyapunov函数法对二阶ESO进行稳定性分析.

1 直直直接接接转转转矩矩矩控控控制制制矩矩矩阵阵阵变变变换换换器器器模模模型型型设设设计计计

本文采用的MC拓扑结构是双向 9开关构成的

三相-三相矩阵变换器, 因开关较多、数学模型复杂,

故本文采用直接空间矢量调制算法作为控制策略.由

于MC的三相输入端中任意两相不能同时与同一输

出相连接以避免输入短路, 同时三相输出端任一相

不能断路, 在此条件下, MC运行开关组合同时满足

DTC和MC调制策略的只有 21种. 把输入相电压与

输入相电流矢量夹角𝜙当作第 3个被控量,即在每个

采样周期内通过选择MC的开关组合,在调控定子磁

链幅值和转矩误差的同时,维持输入功率因数为 1. 考

虑到控制的方便性,将被控量选为 sin𝜙,只要 sin𝜙的

平均值接近于 0, 输入功率因数即可满足要求. 首先

将 sin𝜙的瞬时值经低通滤波器获得其平均值, 然后

通过 “功率因数滞环比较器”来控制变量 sin𝜙[7].

2 自自自抗抗抗扰扰扰控控控制制制器器器结结结构构构

由电机运动方程
𝐽

𝑛𝑝

d𝜔𝑟

d𝑡
= 𝑇𝑒 − 𝑇𝐿 −𝐵𝜔𝑟,可得

�̇�𝑟 =
𝑛𝑝

𝐽
𝑇𝑒 − 𝑛𝑝

𝐽
(𝑇𝐿 +𝐵𝜔𝑟) = 𝑓(𝑡) + 𝑏0𝑇𝑒. (1)

其中: 𝑏0 =
𝑛𝑝

𝐽
, 𝑓(𝑡) = −𝑛𝑝

𝐽
(𝑇𝐿 + 𝐵𝜔𝑟), 𝜔𝑟为转速,

𝐽为转动惯量, 𝐵为粘滞摩擦系数, 𝑇𝐿为负载转矩,

𝑇𝑒为电磁转矩, 𝑛𝑝为电机磁极对数.

这里可将负载转矩变化和粘滞摩擦转矩影响视

为对转速的外扰. 通过扩张状态观测器对不确定项

𝑓(𝑡)进行估计和补偿. 本文采用一阶ADRC取代传

统的 PI调节器, 将一阶ADRC构造为一阶跟踪微分

器、二阶扩张状态观测器和非线性状态误差反馈控制

律[8],具体如下.

1)跟踪微分器 (TD){
𝑒11 = 𝑧11 − 𝜔∗

𝑟 ,

�̇�11 = −𝑟fal(𝑒11, 𝛼11, 𝛿11).
(2)

其中: 𝜔∗
𝑟为转速给定, 𝛿为线性段区间长度, 𝑟为时间

尺度相关参数,而

fal(𝑒, 𝛼, 𝛿) =

{
∣𝑒∣𝛼sign(𝑒), ∣𝑒∣ > 𝛿;

𝑒/𝛿1−𝛼, ∣𝑒∣ ⩽ 𝛿.
(3)

2)扩张状态观测器 (ESO)⎧⎨⎩
𝑒21 = 𝑧21 − 𝜔𝑟,

�̇�21 = 𝑧22 − 𝛽21fal(𝑒21, 𝛼21, 𝛿21) + 𝑏0𝑇
∗
𝑒 ,

�̇�22 = −𝛽22fal(𝑒21, 𝛼22, 𝛿21).

(4)

其中: 𝑇 ∗
𝑒 为转矩给定, 𝜔𝑟为转速反馈.

3)非线性状态误差反馈控制律 (NSEFL)⎧⎨⎩
𝑒31 = 𝑧11 − 𝑧21,

𝑢0 = 𝛽31fal(𝑒31, 𝛼31, 𝛿31),

𝑇𝑒 = 𝑢0 − 𝑧22/𝑏0.

(5)

3 扩扩扩张张张状状状态态态观观观测测测器器器稳稳稳定定定性性性分分分析析析

3.1 二二二阶阶阶ESO误误误差差差模模模型型型

设有一阶受控对象

�̇� = 𝑓(𝑥, 𝑣(𝑡)) + 𝑏𝑢(𝑡). (6)

其中: 𝑓(𝑥, 𝑣(𝑡))为未知函数, 𝑣(𝑡)为未知扰动, 𝑢(𝑡)为

控制输入[5].

令𝑥1 = 𝑥, 𝑥2 = 𝑓(𝑥, 𝑣(𝑡)),

𝑤(𝑡) = −∂𝑓(𝑥, 𝑣(𝑡))

∂𝑥
�̇�− ∂𝑓(𝑥, 𝑣(𝑡))

∂𝑣
�̇�.

将系统 (6)扩张一维变成{
�̇�1 = 𝑥2 + 𝑏𝑢(𝑡),

�̇�2 = −𝑤(𝑡).
(7)

对系统 (7)构造扩张状态观测器如下 (为简化计算,取

fal(𝑒, 𝛼, 𝛿) = ∣𝑒∣𝛼sign(𝑒)):{
�̇�1 = 𝑧2 + 𝑏𝑢− 𝛽01𝑒,

�̇�2 = −𝛽02∣𝑒∣𝛼sign(𝑒).
(8)

其中: 𝑒 = 𝑧1−𝑥1; 0 ⩽ 𝛼 ⩽ 1; 𝛽01, 𝛽02 > 0; 𝑧1, 𝑧2为𝑥1,

𝑥2的估计值.

由式 (8)减去 (7),可得系统{
�̇�1 = 𝑒2 − 𝛽01𝑒,

�̇�2 = 𝑤(𝑡)− 𝛽02∣𝑒∣𝛼sign(𝑒).
(9)

其中: 𝑒1 = 𝑧1 − 𝑥1 = 𝑒, 𝑒2 = 𝑧2 −𝑥2, 𝑤(𝑡)在有界范围

内变化.

二阶ESO稳定性分析变为如何选择参数𝛼、

𝛽01、𝛽02、𝛿,使系统 (9)的解可以快速地收敛到尽可能

小的范围之内.现将 (𝑒1, 𝑒2)平面分成 5个部分,即𝐺1,

𝐺2, 𝐺3, 𝐺4和𝐺0,如图 1(a)所示. 其中

𝐺1 = {(𝑒1, 𝑒2)∣𝑒1 > 𝑟0, 0 ⩽ 𝑒2 ⩽ 𝛽𝑒1},

𝐺2 =
{
(𝑒1, 𝑒2)∣𝑒2 > 0, 𝑒2 ⩾ 𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟0),

𝑒2 ⩾ 𝛽𝑒1

}
,
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𝐺3 = {(𝑒1, 𝑒2)∣𝑒1 < −𝑟0, 0 ⩾ 𝑒2 ⩾ 𝛽𝑒1},

𝐺4 =
{
(𝑒1, 𝑒2)∣𝑒2 < 0, 𝑒2 ⩽ 𝛽

2
(𝑒1 − 𝑟0),

𝑒2 ⩽ 𝛽𝑒1

}
,

𝐺0 =
{
(𝑒1, 𝑒2)∣𝑒1 < 𝑟0,

𝛽

2
(𝑒1 − 𝑟0) ⩽ 𝑒2 ⩽

𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟0)

}
. (10)

e2

e1

L1L2 A

B
C

De2 = ( + )e r1 0

β

2

e2 = ( )e r1 0-
β

2

e e2 01 1=β
e e2 1=β

e r1 0=-

e r1 0=
G1

G2

G3

G4

G0

e2

e1

(a)   ( , )e e1 2 !"#$% (b)   ( , )L L1 2 #&%

图 1 (𝑒1, 𝑒2)平面分区图和 (𝐿1, 𝐿2)分布图

对𝐺𝑖 (𝑖 ∈ {1, 2, 3, 4})构造分片光滑函数𝑉𝑖(𝑒1,

𝑒2),即

𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2) =

⎧⎨⎩

𝛽

2
(𝑒1 − 𝑟0), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺1;

𝑒2 − 𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟0), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺2;

−𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟0), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺3;

−𝑒2 +
𝛽

2
(𝑒1 − 𝑟0), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺4;

0, (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺0.

(11)

易证明𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)在𝐺0外正定且全平面连续.

对于固定的𝛼可以选择参数 𝑟0、𝛽01、𝛽02、𝛽、𝛿,

使得函数𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)沿着系统 (9)轨线的导数在区域

𝐺0之外均小于零,则系统的轨线均收敛于区域𝐺0,误

差范围𝐺0的大小与 𝑟0、𝛽相关.即
d𝑉𝑖

d𝑡
=

∂𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)

∂𝑒1
�̇�1 +

∂𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)

∂𝑒2
�̇�2 =

∂𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)

∂𝑒1
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1)+

∂𝑉𝑖(𝑒1, 𝑒2)

∂𝑒2
[𝑤(𝑡)− 𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒)]. (12)

将式 (11)代入 (12),可得

d𝑉𝑖

d𝑡
=

⎧⎨⎩

𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺1;

−𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1) + 𝑤(𝑡)−

𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺2;

−𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺3;

−𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1)− 𝑤(𝑡)+

𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1), (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺4.

(13)

1) 在区域𝐺1中, 𝑒1 > 𝑟0, 0 ⩽ 𝑒2 ⩽ 𝛽𝑒1. 令 𝛽 =

𝛽01 − 𝜀, ∀𝜀 > 0, 𝜀充分小,沿系统 (9)的轨线有
d𝑉1

d𝑡
=

𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1) =

𝛽

2
[𝑒2 − 𝛽𝑒1 + (𝛽 − 𝛽01)𝑒1] =

𝛽

2
(𝛽 − 𝛽01)𝑒1 +

𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽𝑒1) ⩽

𝛽

2
(𝛽 − 𝛽01)𝑒1 < 0. (14)

同理可得,在区域𝐺3中,
d𝑉3

d𝑡
< 0.

2) 在区域𝐺2中, 𝑒2 > 0, 𝑒2 ⩾ 𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟0), 𝑒2 ⩾

𝛽𝑒1, ∀𝑟 ⩾ 𝑟0,有

𝑒2 =
𝛽

2
(𝑒1 + 𝑟), ∣𝑒1∣ ⩽ 𝑟. (15)

式 (15)是𝐺2内平行于 𝑒2 =
𝛽

2
(𝑒1+𝑟0)的一组平行线.

因为𝑤(𝑡)有界,设 ∣𝑤(𝑡)∣ < 𝑤0,沿系统 (9)轨线有
d𝑉2

d𝑡
=

− 𝛽

2
(𝑒2 − 𝛽01𝑒1) + 𝑤(𝑡)− 𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1) =

− 𝛽

2

[𝛽
2
(𝑒1+𝑟)−𝛽01𝑒1

]
+𝑤(𝑡)− 𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1)<

𝛽

2
(𝛽01 − 𝛽)𝑒1 − 𝛽2

4
𝑟 + 𝑤0 − 𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1). (16)

要使得
d𝑉2

d𝑡
< 0,则式 (16)表示为

𝛽

2
(𝛽01 − 𝛽)𝑒1 − 𝛽2

4
𝑟 < 𝛽02∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1)− 𝑤0. (17)

令 𝛽 = 𝛽01 − 𝜀, ∀𝜀 > 0且 𝜀充分小,代入式 (17),得
𝛽2
01 − 𝜀2

4

[
𝑒1 − (𝛽01 − 𝜀)2

𝛽2
01 − 𝜀2

𝑟
]
<

𝛽02

[
∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1)− 𝑤0

𝛽02

]
. (18)

令式 (18)左边为直线𝐿1,有

𝑓1(𝑒1) =
𝛽2
01 − 𝜀2

4
𝑒1 − (𝛽01 − 𝜀)2

4
𝑟,

过点A
(
0,− (𝛽01 − 𝜀)2

4
𝑟
)
和B

( (𝛽01 − 𝜀)2

𝛽2
01 − 𝜀2

𝑟, 0
)

; 令式

(18)右边为曲线𝐿2,有

𝑓2(𝑒1) = 𝛽02

[
∣𝑒1∣𝛼sign(𝑒1)− 𝑤0

𝛽02

]
,

过点C (0,−𝑤0)和D
(( 𝑤0

𝛽02

) 1
𝛼

, 0
)

,如图 1(b)所示.

欲使不等式 (18)成立, 则根据图 1所示, 𝐿1必须

位于𝐿2下方,即点C在点A的上侧,点D在点B的左

侧,如下式所示:⎧⎨⎩
−𝑤0 > − (𝛽01 − 𝜀)2

2
𝑟,

(𝛽01 − 𝜀)2

𝛽2
01 − 𝜀2

𝑟 >
( 𝑤0

𝛽02

) 1
𝛼

.
(19)

当 𝜀 → 0时,式 (19)变为

𝑟 >
4𝑤0

𝛽2
01 − 𝜀2

>
4𝑤0

𝛽2
01

, (20)

𝑟 > (𝑤0/𝛽02)
1
𝛼 . (21)
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当不等式 (20)、(21)满足条件时,则不等式 (18)在 0 ⩽
𝑒1 < 𝑟范围内成立,但对于 𝑒1 < 0时不一定成立. 当

直线𝐿1减去曲线𝐿2之差在 𝑒1的负半轴上有极大点

时,若此极大点< 0,则不等式 (18)将在整个负半轴上

成立,从而在 ∣𝑒1∣ ⩽ 𝑟上都成立.

将𝐿1减去𝐿2并对差值求导, 得极大点为

−
( 4𝛼𝛽02

𝛽2
01 − 𝜀2

) 1
1−𝛼

,代入式 (18)有

(𝛽01 − 𝜀)2

4

(( 4𝛼𝛽02

𝛽2
01 − 𝜀2

) 1
1−𝛼

+
(𝛽01 − 𝜀)2

𝛽2
01 − 𝜀2

𝑟
)
>

𝛽02

[( 4𝛼𝛽02

𝛽2
01 − 𝜀2

) 𝛼
1−𝛼

+
𝑤0

𝛽02

]
. (22)

当 𝜀 → 0时,式 (22)变为

𝑟 > 𝛼
𝛼

1−𝛼 (1− 𝛼)
(4𝛽02

𝛽2
01

) 1
1−𝛼

+
4𝑤0

𝛽2
01

. (23)

比较不等式 (20)和 (23), 因为 0 ⩽ 𝛼 ⩽ 1, 故不等式

(23)包含 (20), 即要求 𝑟满足不等式 (21)和 (23), 如下

式所示:

𝑟 > max
{( 𝑤0

𝛽02

) 1
𝑎

,
(4𝛽02

𝛽2
01

) 1
1−𝑎

𝛼
𝑎

1−𝑎 (1−𝑎)+
4𝑤0

𝛽2
01

}
.

(24)

又 𝑟 ⩾ 𝑟0,所以定义 𝑟0为

𝑟0 = max
{( 𝑤0

𝛽02

) 1
𝑎

,
(4𝛽02

𝛽2
01

) 1
1−𝑎

𝛼
𝑎

1−𝑎 (1−𝑎)+
4𝑤0

𝛽2
01

}
.

(25)

综上所述, ∀𝜀 > 0且 𝜀充分小, 只要 𝑟满足条件

(24),则对于区域𝐺2内的平行线 (15),有 d𝑉2/d𝑡 < 0.

同理可得,在区域𝐺4中, d𝑉4/d𝑡 < 0.

3.2 多多多Lyapunov函函函数数数法法法

设切换系统

�̇� = 𝑓𝑖(𝑥, 𝑡), 𝑖 ∈ 𝐼, (26)

它满足如下条件:

1)每个 𝑓𝑖都是全局Lipschitz连续的;

2)选取 𝑖使系统在有限时间内进行有限次切换.

定定定义义义 1 序列 𝑆∣ 𝑗表示第 𝑗个子系统对应的切

换进入和切换退出的时间序列,即

𝑆∣ 𝑗 = {(𝑡𝑗1 , 𝑡𝑗1+1), (𝑡𝑗2 , 𝑡𝑗2+1), ⋅ ⋅ ⋅ ,
(𝑡𝑗𝑛 , 𝑡𝑗𝑛+1), ⋅ ⋅ ⋅ }, 𝑗𝑘 ∈ (1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ ,𝑚). (27)

对于严格增长的时间序列

𝑇 = {𝑡0, 𝑡1, ⋅ ⋅ ⋅ , 𝑡𝑛, ⋅ ⋅ ⋅ },
定义集合

𝐼(𝑇 ) =
∪

𝑗∈𝑍+

[𝑡2𝑗 , 𝑡2𝑗+1)

为系统沿第 𝑗个子系统运行的所有时间序列的集合,

其中𝑍+为非负整数.

定定定义义义 2 给定𝑅中严格增长的时间序列𝑇 , 称

径向无界函数𝑉 对向量场 𝑓及轨迹𝑥(−)为Lyapunov

类函数,如果 ∀𝛼, 𝛽, 𝛾常数使得:

1) 𝛼𝑥T𝑥 ⩽ 𝑉 (𝑥(𝑡)) ⩽ 𝛽𝑥T𝑥;

2) 𝑉 (𝑥(𝑡)) ⩽ −𝛾𝑥T𝑥;

3) 𝑉 (𝑥(𝑡2𝑗+2)) ⩽ 𝑉 (𝑥(𝑡2𝑗+1)).

Lyapunov类函数的含义如同一般Lyapunov函

数, 并要求第 𝑗个子系统在 “切换退出”时刻的𝑉 函

数值是严格单调非增.

定定定理理理 1 设𝑉𝑖 ( 𝑖 ∈ ( 1, 2, ⋅ ⋅ ⋅ ,𝑚, ⋅ ⋅ ⋅ ) )是待定
Lyapunov函数,向量场 𝑓𝑖(𝑥)满足 𝑓𝑖(0) = 0,若对于每

一个切换序列𝑆, 以及所有的 𝑖, 𝑉𝑖均是 𝑓𝑖和𝑥(−)在

𝑆∣ 𝑖上的Lyapunov类函数,则系统 (26)是Lyapunov意

义下的渐近稳定[9].

3.3 对对对二二二阶阶阶ESO采采采用用用多多多Lyapunov函函函数数数法法法进进进行行行稳稳稳定定定
性性性分分分析析析

将系统 (9)视为在 (𝑒1, 𝑒2)平面上的 5个子系统

构成的切换系统,设计切换原则是根据系统状态 (𝑒1,

𝑒2)所属区域𝐺𝑖选取对应的𝑉𝑖,即

𝜎(𝑥) = 𝑉𝑖, (𝑒1, 𝑒2) ∈ 𝐺𝑖, 𝑖 = 0, 1, ⋅ ⋅ ⋅ , 4. (28)

根据第 3.2节的结论,除区域𝐺0外,其他区域𝐺𝑖都有

𝑉𝑖 > 0,
d𝑉𝑖

d𝑡
< 0, 𝑖 = (1, 2, 3, 4),每个子系统都渐近稳

定,则系统 (9)轨线一定收敛到区域𝐺0
[10].

又因为每一个子系统的模型都是系统 (9), 系统

状态是连续变化的,则经过任一个子系统后能量趋势

都是衰减的, 所以当系统切换到第 𝑖个子系统时, ∀𝑖,
𝑘,有

𝑉𝑖(𝑥(𝑡𝑘+1)) ⩽ 𝑉𝑖(𝑥(𝑡𝑘)), 𝑡𝑘 ∈ 𝑇. (29)

即第 𝑖个子系统在切换原则 (28)的作用下, 在时间序

列 𝑡𝑘+1时刻切换退出时的𝑉𝑖值总是比上一 𝑡𝑘时刻切

换退出时的𝑉𝑖值小.

综上所述,在切换原则 (28)的作用下,除区域𝐺0

之外每个子系统的待定Lyapunov函数都为Lyapunov

类函数, 满足定理 1, 即系统 (26)是Lyapunov意义下

渐近稳定的.

4 仿仿仿真真真研研研究究究

设计采用Matlab/Simulink对基于自抗扰控制的

直接转矩矩阵变换器系统进行仿真. 所选异步电机

参数如下: 𝑃𝑒 = 1.7 kW, 𝑈𝑒 = 220V, 𝑅𝑠 = 0.435Ω,

𝑅𝑟 = 2.5Ω, 𝐿𝑠 = 0.004H, 𝐿𝑟 = 0.002H, 𝐿𝑚 =

0.124H, 𝑗 = 0.089 kg⋅m2, 𝑛𝑝 = 2. 将PI调节器与

ADRC的仿真结果进行比较. PI调节器参数为 𝑘P =

0.22, 𝑘I = 0.03. ADRC参数为: 积分步长𝑇 = 1e - 3;

TD: 𝛿11 = 0.01, 𝑟 = 1.5e + 5, 𝛼11 = 0.5; ESO: 𝛿21 =

0.01, 𝛽21 = 1e + 3, 𝛽22 = 1.6e + 4, 𝛼21 = 0.5, 𝛼22 =

0.25, 𝑏0 = 22.4; NSEFL: 𝛿31 = 0.01, 𝛼31 = 0.5, 𝛽31 =

0.446.
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1)异步电机在 0.5 s时负载转矩由 0突加 15 N⋅m,

在 0.9 s时又下降为 0. 其转速、转矩曲线如图 2所示,

显然, 采用ADRC时的转速波动小于采用PI调节器.

采用ADRC的转矩响应略有超调,但响应速度明显快

于PI调节器, 于 0.54 s时即可抑制转速的下降, 并通

过转矩补偿使转速迅速恢复到设定值.
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图 2 负载突变时速度与转矩响应

2) a相电压在 0.4∼ 0.7 s间降幅 37%,当三相电网

电压不平衡时,其电压、转速曲线如图 3所示. 由图 3

可知, 当电压不平衡时, ADRC比 PI调节器转速波动

略低.
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图 3 三相电网电压不平衡时速度响应

3) 速度给定信号窜入白噪声情况下, 其转速、

转矩曲线如图 4所示. 可见, ADRC的转矩波动只有

PI调节器的 1/4左右.
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图 4 白噪声窜入时速度与转矩响应

5 结结结 论论论

本文将非线性自抗扰控制器应用于直接转矩控

制矩阵式变换器-异步电机调速系统中. 仿真结果表

明, ADRC比传统PI调节器的抗干扰能力更强, 稳定

性更高, 采用ADRC的DTC-MC在异步电机调速系

统的动态性能表现更优越. 而ADRC参数多、调节

复杂, 现在尚未系统地总结出其参数调试规律,这是

ADRC研究的下一步方向.
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